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 第１章 
序論 
 近年、インターネットに代表される通信トラフィック増加により、光ファイバ
の通信容量増加への需要が高まっている。再生中継器を用いた単一チャネル伝送
から、1980年代から2000年代にかけて、エルビウム添加ファイバを用いた波長多
重通信（Wavelength-Division Multiplexing: WDM）により、光ファイバの通信容量
は飛躍的に増加した。WDMチャネル数増加とともに、WDMチャネル当たりの伝
送速度を高速化することでさらなる通信容量の増加が可能となった。さらなる伝
送容量増加には、複数の光ファイバを追加で敷設する方法などが考えられるが、
敷設コストは非常に大きいため、1光ファイバ当たりの伝送容量を増加することへ
の要求はより一層強まった。しかしチャネル当たりの伝送速度増加に伴い、チャ
ネル当たりの帯域（チャネル間隔）を有効利用する必要性が生じた。例えば帯域
1Hzあたりで伝送できる伝送速度[bit/s]は、その信号変調方式に依存する。従って
従来の明滅を基準とするON-OFFキーイング（OOK）伝送方式を使用する限り、1
変調単位である1シンボルに1bitを伝送することから、周波数利用効率は1bit/s/Hz
が限界である。光ファイバには直交する2偏波を伝送可能であることを含めるとそ
の2倍の2bit/s/Hzが周波数利用効率の限界となる。しかし実際には隣接チャネルと
1-2 
 
のクロストークを低減するためのガードバンドを設けるなどの処置を行うため、
チャネル間隔をすべて伝送用の帯域として使用することは容易ではない。従って、
WDMにおける1チャネル当たりの伝送容量を増加させるためには、1チャネル当た
りの伝送速度を増加させつつ、WDMチャネル間隔のうち伝送信号用に信号帯域を
広く割り当てること、及び1シンボル当たりのビット数を増加させ割り当てられた
信号帯域内において伝送可能なビット数を増加させること、の2点を実施する必要
がある。図1-1に、近年の伝送実験結果による伝送距離と周波数利用効率の関係を
示す。10,000km級の超長距離伝送の他、8bit/s/Hz以上の高周波数利用効率な伝送方
式に注目が集まっていることが分かる。 
 
チャネル帯域のうち伝送信号用に広く帯域を割り当てる方法として、シンボル
レートを増加させる方法が従来行われてきた。しかしながら、信号生じる光ファ
イバならではの問題が顕著となった。その一つが光ファイバ中で伝搬する光がそ
図 1- 1 高周波数利用効率伝送実験 
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の波長に応じて伝搬速度が異なる現象（色分散、以下、分散と称する）がある。
この現象はチャネル伝送速度の2乗に比例するため、高シンボルレートの伝送信号
により大きな影響を及ぼす。例えばITU-T(International Telecommunication Union 
Telecommunication Standardization Sector、国際電気通信連合の電気通信標準化部門)
において規定される標準シングルモードファイバ規格（SSMF、G.652）は広く敷
設されているファイバのうちの一つであるが、Cバンドと呼ばれる波長
1530-1560nmの帯域では、1km伝送する際の波長1nmあたり生じる時間差である分
散は約17ps/nm/kmであり、伝送距離が長くなるほど累積分散値（ps/nm）の値は大
きくなる。この条件では10Gbit/s以上の伝送速度では60km程度が伝送限界となる。
そのため、数100kmから太平洋横断クラスの数1,000kmを伝送するためにこの分散
を補償する技術（分散補償）が必須となった。その分散補償の手法として、周期
的に伝送路ファイバとは逆の分散値を有する分散補償ファイバ（Dispersion shifted 
fiber, DSF）を挿入することで伝送後の累積分散を0ps/nmとする手法が導入された。
しかしながら、累積分散を0ps/nmに調整するためには、DSFの長さを精密に調整す
る必要があった。即ち、敷設された標準SMFが有する残留分散値に対して複数の
長さのDCFを用意しておく必要があり、敷設コスト増加の要因となっていた。さ
らに敷設後に地震等で光ファイバが分断され修理を行う場合や、迂回して光ファ
イバを別ルートに支障移転行う際、光ファイバの長さが変わるため、必要な分散
補償量も変化する。そのために新たに適切な分散補償ファイバを準備する必要が
あり、復旧作業遅延を生じさせる要因となっていた。さらに40Gbit/s OOK変調方
式では分散耐性が著しく低下し、光ファイバの温度変化や圧力により生じる分散
量の経時変化にも対応する必要があり、固定の分散値ののみ対応可能なDCFでは
不十分である。 
そこで提案されたのが分散量を可変とできる可変分散補償デバイスである。本
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デバイスは光学部品であり、分散補償ファイバと同様に、光信号を電気信号に戻
す必要はなく制御用の電力のみであることから本質的に消費電力は低い。機械式、
ファイバブラッググレーティング方式等が提案されている。中でも石英平面光導
波路（PLC）を用いた方式は、半導体プロセスを応用していることから、小型化が
可能であることが特徴である。しかしながら、大きな分散補償量をサポートする
ということと小型化は相反する性質がある。即ち長い伝搬距離を有する分散補償
ファイバは例えばCバンド全域に対して連続的に大きな分散補償量を有すること
ができるのに対し、PLCは1チャネル当たりに対して大きな分散量を与えることが
できるものの、Cバンド全域に対して連続的に大きな分散補償量を与えることがで
きない。仮にWDM1チャネル毎に分散補償デバイスを用意することで対応する場
合、その分大きな回路となるため、小型化のメリットが低下してしまう。そこで、
波長に対して、WDMチャネル間隔と同じ周期で分散量を有する方式が提案された。
図1-2(a)及び図1-2 (b)に、DCFと周期型分散補償デバイスによる波長特性の相違模
式図を示す。本方式を用いれば、WDMチャネル毎に大きな分散補償量を与えるこ
とが可能となり、小型デバイス1つで複数のWDMチャネルを分散補償することが
可能となる。しかしながら本方式の問題点は、チャネル間隔に対して使用可能な
帯域（動作帯域）と使用できない帯域（非動作帯域）が生じる点である。図1-2に
拡大模式図を示す。WDMチャネル間隔内において、動作帯域が所望の分散量を与
える帯域であるが、隣接のWDMチャネルにおいて同じ分散量を与えるために、一
旦分散量を戻す帯域が必要である。これが非動作帯域である。WDM信号帯域は、
この動作帯域以内に収まる必要があるため、WDMチャネル間隔内における動作帯
域を拡大することが、光ファイバの伝送容量を拡大することにつながる。 
この周期型分散補償デバイスはPLCを用いて実現でき、その原理として多段リン
グ共振器型がある。第2章では、多段リング共振器型可変分散補償デバイスについ
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て述べる。多段リング共振器型の問題点として、①共振周波数の偏波依存性、及
び本質的に非動作帯域を縮小できないという性質がある。そのため本論文では、
まず第3章において、PLCによる多段リング共振器型可変分散補償デバイスが定性
的に含有する偏波依存性を解消する手法を述べる。第4章において、損失を考慮し
て共振ピークを反転させる現象について説明し、第5章ではその現象を利用して動
作帯域を拡大する手段について述べる。 
 
群遅延[ps] 
1530 1560 
波長[nm] 
1nm 
x ps 
分散 x ps/nm 
(a) (b) 
群遅延[ps]
1530 1560 
波長[nm] 
1nm x ps 
分散 x ps/nm 
図 1- 2 分散量 x[ps/nm]を各 WDM チャネルに与える場合の波長特性の相違模式図 
(a)分散補償ファイバ（DCF），(b)周期型分散補償デバイス 
WDM 信号帯域 
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また、上述した光学的手段による分散補償方式に対し、近年送受信端における
デジタル信号処理を利用したコヒーレント受信方式が注目されている。無線分野
では古くから用いられている手法ではあるが、送信器や受信器における超10Gbit/s
クラスに対応する高速サンプリング速度且つ高ビット分解能なデジタル/アナログ
変換器（DAC, ADC）が存在しなかったため、光通信分野ではOOKが主流であっ
た。しかしながら、2000年代中盤から50Gsample/sクラスのADCを用いたデジタル
コヒーレント受信方式が相次いで提案され、現在の光通信研究分野では主流の方
式となっている。デジタルコヒーレント伝送方式にはシングルキャリア伝送方式
とマルチキャリア伝送方式がある。代表的なシングルキャリア伝送方式として、
偏波多重4値位相変調（Polarization-division-multiplexing QPSK、PDM-QPSK）が実
用化されている。デジタル信号処理における分散補償は計算処理を用いて行われ
るため、計算処理に伴う消費電力をWDMチャネル毎に有してしまうものの、伝送
路中の分散補償ファイバを除去することが可能となることから、分散補償ファイ
バの損失を補償するためのEDFAを無くすことができ、光伝送システム全体での低
コスト化に貢献することが期待されている。この分散補償を行うデジタルフィル
図 1- 3 周期型分散補償デバイスの波長特性拡大模式図 
群遅延[ps] 
WDM チャネル間隔
動作帯域 非動作帯域
WDM 信号帯域 
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タとして、時間軸での補償を行うFIRフィルタが実用化されており、SSMFファイ
バを1,000km以上伝送した場合の残留分散補償量を一括して補償することが可能
であるが、時間軸処理であるFIRフィルタは分散量が大きいと計算量が増大する欠
点がある。それに対し周波数軸での補償は高速フーリエ変換（FFT）を用いた処理
が可能であり、FIRフィルタに比べて少ない計算量で分散補償することが可能であ
る。このFFTを本質的に利用する伝送方式として、マルチキャリアの一つである直
交周波数分割多重（OFDM）伝送方式がある。図1-4に、光OFDM信号スペクトル
の例を示す。時間軸上に情報を配置するシングルキャリア方式に対し、OFDMは
周波数軸に情報を分配してIFFTを用いて時間波形を生成し、受信器ではFFTを用い
て時間軸から周波数軸に変換した上で復調することが特徴である。周波数軸上に
情報を分配することから、周波数軸上に複数のキャリア（サブキャリア）が存在
することになり、且つそれぞれのキャリアの伝送速度は総伝送速度のキャリア数
分の1となる。このOFDM方式は無線分野で広く用いられており、この伝送速度の
低減されたサブキャリアの性質を用いることで、マルチパスを補償することに応
用されている。このことは分散により伝送速度が異なる光通信分野においても応
用可能であることから、FFTを用いて容易に分散を補償できる伝送方式として注目
を浴びており、特に光OFDM伝送方式と呼ばれている。さらに、周波数軸上にお
ける信号帯域の形状が矩形上となっており、隣接するWDMチャネルとのクロスト
ークを小さくできることから、WDMチャネル間隔を狭窄化できる。これにより
WDMチャネル間隔における信号帯域の割合を増加させることに貢献できる方式
と言える。加えてサブキャリア変調に直交振幅変調（QAM）を適用できることか
ら、1シンボル当たりのビット数を増加可能であることも周波数利用効率向上に向
いている方式である。さらにIFFTで一括して生成できるOFDM信号をOFDMバンド
と称し、複数のOFDMバンドを1波長から生成するマルチバンドOFDM変調方式を
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適用することで、WDMチャネル当たりの伝送速度を向上させることが可能である。
また、リング共振器型可変分散補償デバイスによる光学的な分散補償を適用する
ことで光OFDMの分散補償に用いるオーバーヘッドを低減することが可能である。 
本論文の章構成を図1-5に示す。第2章から第5章においてリング共振器型可変分
散補償デバイス、第6章と第7章において光OFDM伝送方式について述べ、第8章に
おいて光OFDM伝送方式にリング共振器型可変分散補償デバイスを適用した場合
について述べる。第2章においてリング共振器型可変分散補償デバイスの基本概要
について述べ、第3章においてリング共振器型可変分散補償デバイスのの偏波無依
存化について述べ、第4章において共振器内の損失を考慮したリング共振器の動作
特性解析について述べ、第5章において反転した群遅延共振ピークを用いたリング
共振器型可変分散補償デバイスの帯域利用効率拡大について述べる。また第6章に
おいて光OFDM信号生成から高周波数利用効率WDM伝送について述べ、第7章に
おいてマルチバンド光OFDM伝送方式による高速・高周波数利用効率伝送実験に
ついて述べ、第8章において、リング共振器型可変分散補償デバイスをマルチバン
ド光OFDM伝送方式に適用することでの高周波数利用効率化への検討について述
べ、第9章において結論を述べる。 
 
図 1- 4 光 OFDM 信号スペクトル例 
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図 1- 5 本論文の章構成 
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 第２章 
リング共振器型可変分散補償デバイス 
2-1.  緒言 
伝送速度の高速化に伴い、小型な可変分散補償デバイス(TDC)は、既設ファイ
バの分散量の微調整及び時間変動補償に有用なデバイスと期待される。さらに将
来の動的ルーティングを行う全光ネットワークにおいては累積分散量をアダプテ
ィブに補償することが必要となると予想される。このような用途に対し、多波長
を取り扱えることが不可欠であり、それに伴い小型集積化等が重要になっている。
このような小型可変分散補償デバイスとして以下のような各種の方式が提案され
ている。図2- 1に各種方式の概要を示す。図2- 1(a)のファイバブラッググレーティ
ング型[1,2]はWDMの単一チャネル補償に適しており、一方、図2- 1(b)のVirtually 
Imaged Phased Array (VIPA)型分散補償器[3]や図2- 1(c)のオールパスタイプのエタ
ロン型[4,5]はWDMの多波長一括補償が可能である。図2- 1(d)のマッハツェンダ干
渉計（MZI）を用いたラティス型フィルタ[6]、及びリング共振器型石英光導波路
デバイスは小型化・集積化が可能である。中でもリング共振器型は多波長一括補
償が可能であり、かつ+/-1000ps/nm以上の正負にわたる広い分散可変範囲を有して
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いるため、 活発に研究が進められている[7-18]。本章では、まずリング共振器型
可変分散補償デバイスの基本であるリング共振器において群遅延に周波数依存性
が生じる原理を解説し、その周波数特性を示す。次に、このリング共振器をカス
ケード接続し、可変分散補償デバイスとする原理を説明する。さらに、この原理
を元にし、石英光導波回路を用いて可変分散補償デバイスを作製する場合の導波
回路構造と、その動作特性を示す。
 
2-2.  リング共振器型可変分散補償デバイス 
リング共振器型分散補償デバイスは、従続接続された複数のリング共振器の共振
ピーク周波数及び群遅延のピーク高さを制御し、各リングの群遅延特性を和算す
長波長 
短波長 
ファイバブラッググレーティング
入力 
出力 
時間差(分散) 
反射位置が波長
に依存 
(b) 
入力 
出力 
波長に応じて放射角度が変化、曲
面 3Dミラーの反射位置により往
復時間に波長依存性が発生 
入力 
出力 
ハーフミラーと全反射ミラー間
で共振した波長が遅延し往復時
間に波長依存性が発生 
非対称マッハツェンダ干渉型導
波路の波長依存性により波長間
に時間差が発生 
図 2- 1  各種小型可変分散補償デバイスの概要： (a)ファイバブラッググレーティング
型、(b) Virtually Imaged Phased Array (VIPA)型、(c) エタロン型、(d) ラティス型 
入力 
出力 
(a) 
(c) 
(d) 
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ることにより、自由スペクトル帯域（FSR）内において任意の群遅延スロープの傾
き（分散）を形成する [7-12]ことができる。図2- 2は、リング共振器型導波路の計
算モデル図である。リング共振器型導波路のフィードバックループと入出力導波
路は方向性結合器（結合効率e）で接続される。リング共振器を光信号が周回する
1周期をTとすると、FSRは1/Tである。入力X1()と出力Y1()により得られる伝達
特性H()、位相特性 ()、及び群遅延特性()は以下の式で表される：  
     
      Tjj
Tjj
X
YH
Ringe
eRing



 

expexp11
exp1exp
1
1  (2-1)
      

 

H
H
Re
Imarctan
 
(2-2)
   

d
d  (2-3)
 
 
ここでは光の角周波数、Ringはリング共振器における位相シフト量である。図2- 3
に群遅延特性()の例を示す。横軸は任意の角周波数を基準とし、2FSRで規格
化した規格化相対周波数である。一般にリング共振器への結合量rの低下とともに
図 2- 2  リング共振器計算モデル図  
T, Ring 
)(X )(Ye
 
 
入出力導波路 
フィードバックループ 
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リング共振器の群遅延特性の共振ピークのQ値が増加するため、ピーク高さが増加
する。 実際のデバイスでは、結合量可変方向性結合器とするためにMZIカプラを
用いている。2アーム間の位相差を制御することにより、リング共振器への実効的
な結合量を制御することで共振ピーク高さが制御できる。一方リング共振器の位
相シフト量Ringを増加すると共振周波数が低下するため、共振ピークは低周波数側
（長波長側）へシフトする。以上二つのパラメータにより群遅延特性を制御する。
 
n個のリング共振器を従続接続したときの群遅延特性out(n)は 
     


n
k
knout
1
  (2-4)
となる。各リング共振器の群遅延の共振ピークの位置及び高さをそれぞれ適当な
値に制御することにより所望の群遅延スロープ＝分散を合成することが可能であ
る。 
=0.95 
=0.8 Ring=/4
規格化相対周波数 (FSR 
0 -1 1
規
格
化
群
遅
延
 (
)/
T
 
 
1.5  
0 
3 
(Ring=0)
図 2- 3 リング共振器の群遅延特性計算例 
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図2- 4(a)に4連続にカスケード接続されたリング共振器型可変分散補償デバイス
の解析モデルを示し、図2- 4 (b)及び図2- 4 (c)に群遅延特性の計算例を示す。図内
には各単一リングの群遅延特性を併せて示す。図2- 4 (b)及び図2- 4 (c)より、群遅
延の共振ピークの位置及び高さをそれぞれ制御することにより負分散及び正分散
に制御可能であることが分かる。 
 
 
4 連カスケード 
相
対
群
遅
延



相対角周波数 (-0)/FSR 
 0 0 
3 
6 
(b) 
#1
#2 
#3 
#4 
(c) 
4 連カスケード 
相
対
群
遅
延



相対角周波数 (-0)/FSR 
 0 0 
3 
6 
#1
#2 #3 
#4 
図 2- 4 4 連続にカスケード接続されたリング共振器型可変分散補償デバイス  
(a)解析モデル、(b,c)群遅延特性の計算例 
(a) 
入力 出力 
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2-3.  デバイス作製方法 
 
2-3-1.  デバイス概要 
石英導波回路を用いて、リング共振器型可変分散補償デバイスを作製した。図
2- 5(a)に、導波回路構成を示す。ヒータによる位相シフタをフィードバックルー
プ上とマッハツェンダ干渉系（MZI）両アーム上に有する。可変結合器は MZI で
構成した。図内点線 AA’間の断面図を図 2- 5(b)に示す。導波路コアの上方にヒ
ータを形成する。図 MZI のアーム上にあるヒータ(位相シフタφMZI1とφMZI2と称
する)に電流を流すと消費電力に応じて導波路の温度が上昇する。石英光導波路の
熱光学効果により導波路の屈折率が上昇し、3dB カプラ 2 において MZI アーム間
を通過した 2 光波が干渉する際の位相差が変化する。この効果を利用し、同位相
~逆位相により結合比を 100%~0%に制御できる。他の報告[6,7]では MZI のアーム
が交差する構成に対し、本デバイスは交差点を持たないため過剰損失は生じず、
原理上は無損失である。同様に、フィードバックループ上のヒータ(位相シフタφ
ringと称する)の消費電力により光学長を変化させることで、リング共振器の共振
周波数を制御する。 
 
 
  
MZI 
 
入力 出力 
図 2- 5 リング共振器導波回路構成図 (a)平面図 (b)A-A’間の断面図 
3dB カプラ 2 3dB カプラ 1 
位相シフタφring 
位相シフタφMZI2 
位相シフタφMZI1 
A 
A’ 
A A’ 
(a) 
(b) 位相シフタ 
光導波路コア 光導波路クラッド 
フィードバックループ 
入出力導波路 
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2-3-2.  リング共振器を構成する導波路の最小曲げ半径 
リング共振器の共振周波数は共振器長に依存する。共振周波数を増加させるに
は共振器長を短くする必要があり、リング共振器ではより小さい曲げ半径を用い
なければならないが、光導波路の全反射条件を越えると光波が漏えいし、ラウン
ドトリップ損失となるため、必要な曲げ半径に応じた導波路構造設計が必要とな
る。図 2-6 (a)に、ラウンドトリップ損失をシミュレーション計算するリング導波
路モデルを示し、図 2-6 (b)に、その曲げ半径とラウンドトリップ損失の関係を示
す。図上部に各曲げ半径により実現される FSR を併せて示した。ここでは MZI
の結合長は無考慮とした。導波路の比屈折率差n は、コアの屈折率 n1、クラッド
の屈折率 n2 により、n=( n1- n2)/ n1×100 [%]で表わされる。製品に用いられる高
比屈折率差導波路(n=1.5%)では、計算上のラウンドトリップ損失許容値を 0.01dB
とすると、曲げ半径は 1.5mm を越える必要があり、FSR は 20GHz を下回る。さ
らに実際には MZI の長さも含まれて共振周波数がさらに低下するため、FSR が
25GHz 以上のリング共振器を作成するには、さらに余裕をもった設計が必要であ
る。n=2.3%とした条件を併せて示す。この場合、計算上のラウンドトリップ損
失許容値を 0.01dB とすると曲げ半径は 800m とすることができ、最大の FSR は
約 40GHz が可能となる。 
 
 
ｒ
ラウンドトリップ損失
リング導波路モデル
曲げ半径 r [mm]
ラ
ウ
ン
ド
ト
リ
ッ
プ
損
失
[d
B]
FSR [GHｚ]
> 25GHz
< 0.01dB
32.965.8
0
0.01
0.02
0.03
0.04
0.05
0.06
0.07
0.5 1 1.5 2
16.521.9
n=1.5%
図 2- 6 石英光導波回路の作製プロセス 
(a) (b) 
n=2.3%
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2-3-3.  作製プロセス 
図2- 7に、石英光導波回路の作製プロセスを示す。光導波回路は、ゲルマニウム
(Ge)をドープした石英光導波回路を用いた[9]。まず、プラズマ化学気相堆積法
(PE-CVD)を用いて、アンダークラッドとなる純粋石英基板上に、コア層として3m
形成する。原料として、テトラエトキシシラン (Tetraethoxysilane、TEOS、 
[Si(OC2H5)4])を用いて純粋石英を形成することを基本とし、ゲルマニウムを添加す
る こ と に よ り 屈 折 率 を 上 昇 さ せ る た め に テ ト ラ メ ト キ シ ゲ ル マ ン
(Tetramethoxygermane 、 TMOG 、 [Ge(OCH3)4]) を 混 合 し 、 そ の 流 量 比
r=TMOG/(TEOS+TMOG)を屈折率制御のパラメータとした。成膜温度は400℃であ
る。次に、スパッタリング法を用いてタングステンシリサイド(WSi)膜を形成し、
フォトリソグラフィ法により導波回路パターンをフォトレジストで形成した後、
リアクティブイオンエッチング(RIE)を用いてWSiをエッチングする。次に、この
WSiがコア層のマスクとし、RIEを用いてコア層をエッチングする。続いて、オー
バークラッド層を形成するが、オーバークラッド層は2段階で形成する。まず、
MZIを構成する方向性結合器のコア間の狭ギャップをクラッドで埋める必要があ
るため、1段階目にはインダクティブ結合プラズマCVD（ICP-CVD）を用いる。コ
アの高さaに対し、コア間のギャップbで示されるアスペクト比a/bとして2.5のギャ
ップを埋めることが可能であり、PE-CVDに比べ20%高いアスペクト比を埋めるこ
とができる。原料はTEOSである。欠点として成膜速度が遅いため、コアが埋まる
程度に成膜した後は、PE-CVDにより高速にクラッドを成膜する。コアから上部の
クラッド層の厚みは15mとした。 
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次に、アニール処理(熱処理)を行う。図2- 8(a)に、アニール処理の目的を示す。
TEOSでの成膜後には、水酸基(-OH、OH基)が含まれるため、波長1550nm帯におい
て吸収が生じる。従ってOH基を除去する必要があり、熱処理を行う。一方、図2- 8(b)
に示す通り、Geドープ濃度の増加とともに軟化点が低下する。軟化点は純粋石英
(ノンドープ)であるクラッドは1200℃以上に対し、Δn=2.3%のコアは1000℃程度と
大きく異なる。他の火炎堆積法(FHD法: Flame Hydrolysis Deposition)では、堆積時
点では石英は結合していないため、高温による軟化プロセスが必須であり、Geの
拡散や機械的応力により導波路が変形する等の不都合が発生し、高比屈折率差導
波路の作製が困難である。本論文では、堆積にPE-CVDを用いており、堆積時点で
すでに石英は結合しているため、軟化プロセスは必要無い。よってアニール処理
はOH基除去のみを目的とした低温にて十分となる。本論文では、酸素雰囲気中で
のアニール温度を800℃とし、アニール時間は4時間とした。 
 
図 2- 7 石英光導波回路の作製プロセス 
1. コア層成膜 (PE-CVD)  2. エッチング (RIE)  
3. オーバークラッド成膜 4. アニール処理 
5．薄膜ヒータ成膜 
(ICP-CVD 及び PE-CVD) 
位相シフタ 
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図2- 9(a)及び(b)に、アニール処理前後のフーリエ変換型赤外分光 (FT-IR)スペク
トルを示す。OH基残存の確認として、OH基吸収が発生する波長λ=2.73m(波数
3663cm-1)に着目した。図2- 9(b)から、アニール処理によりOH基吸収ピークが消滅
していることが分かる。これにより軟化点以下の状態でもOH基吸収を除去するこ
とが可能であり、高比屈折率差導波路を作製することができる。 
 
 
 
図 2- 9 FTIR スペクトル (a) アニール処理前, (b)処理後 
図 2- 8 アニール処理 (a)水酸基の除去、(b)Ge ドープ濃度と軟化点の関係 
(a) 
(b) 
(a) (b) 
2-11 
 
図2- 10に、原料ガス流量比とアニール後の屈折率の関係を示す。屈折率は、膜
の状態でプリズムカプラ法を用いて測定した。流量比の増加とともに、線形に屈
折率が増加していることが分かる。これにより、流量比の制御により精度よく屈
折率を制御可能である。また、純粋石英に対する比屈折率差を右に示した。これ
によりn=2.3%の導波路が精度よく作製できる。 
 
 
図2- 11に、作製した光導波路の導波損失をカットバック法で求めた結果を示す。
縦軸の挿入損失は、導波損失と入出力光ファイバと光導波路の結合損失を含めた
値であり、横軸を導波路長Lwg [cm]とした場合、傾きが導波損失[dB/cm]、切片/2
が結合損失[dB/point]となる。この結果、導波損失として0.08dB/cmであり、リング
共振器を半径800mの真円形状とした場合、曲げ損失を除いたラウンドトリップ損
失は0.04dBとなり、導波路構造のみに起因する損失としては十分低損失である。 
図 2- 10 原料ガス流量比と屈折率の関係 
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アニール処理後、薄膜ヒータを形成する。フォトトリソグラフィによりヒータ
パターン形成後、窒化タンタル(TaN)を用いてスパッタリング法により成膜し、リ
フトオフにより形成する。最後に金(Au)を給電ラインとして形成するために、ス
パッタリング及びリフトオフにより形成する。 
2-3-4.  作製したリング共振器導波回路の動作特性 
図2-12(a)に、本作製法により作製したリング共振器導波回路の外観図を示す。
点線部がリング共振器である。リング共振器の最小曲げ半径は800mとした。作製
したリング共振器のFSRとラウンドトリップ損失の測定値は、それぞれ24GHzと
1.7dBであった。図2- 12(b)に、リング共振器1個の、フィードバックループ上の位
相シフタringの消費電力を制御した場合の群遅延特性を示す。ここでは横軸は波長
で表わしている。位相シフタringの消費電力が条件I~IVにかけて増加するにつれ、
共振周波数が低下することにより、群遅延の共振ピークが長波長側にシフトして
図 2- 11 カットバック法による直線導波路の導波損失 
y=0.08x + 6.1 [dB] 
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いることが分かる。本効果を用いて、群遅延の共振ピーク位置を制御することが
可能になる。 
 
 
次に、リング共振器1個の群遅延共振ピークの高さを制御する場合を示す。但し、
MZI上の位相シフタMZI1やMZI2 の消費電力に応じてMZIの結合比が変化し、共振
ピークの高低が変化するものの、MZIもリング共振器の一部であるため、同時に共
560
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660
1549.9 1550.05 1550.2
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遅
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ⅣⅢⅡⅠ
表 1 位相シフタ消費電力
00101Ⅳ 
0045Ⅲ 
0 0 11 Ⅱ 
0 0 0 Ⅰ 
MZI1 [mW]MZI2 [mW] Ring[mW] 
図 2- 12 作製したリング共振器導波回路、(a) 導波回路外観 (点線部がリング共振器)、
(b)フィードバックループ上の位相シフタring の消費電力と群遅延特性の関係 
位相シフタring(b) 
(a) 
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振周波数も変化してしまう。その解決策として、共振周波数を一定としながら共
振ピークの高低を制御するには、位相シフタMZI1やMZI2での位相シフト量の増加
とともに、フィードバックループ上の位相シフタringの位相シフト量を減少させる
ことで対応する。図2- 13に、MZI上の位相シフタMZI1やMZI2とフィードバックル
ープ上の位相シフタringの消費電力と群遅延特性の関係を示す。事前にringの消費
電力を上げて共振周波数をシフトしておいた状態の共振波長が1550nmであり、
MZI1やMZI2の消費電力を上げて共振ピークの高さを制御したあと、ringの消費電力
を下げて元の共振波長1550nmに戻すことで、共振周波数（共振波長）を一定とし
た状態で共振ピークの高さを制御することが可能である。これらの結果により、
対称MZIリング共振器は、任意の波長において群遅延のピーク高さを制御可能であ
る。  
 
 Ⅳ
Ⅲ 
Ⅱ 
Ⅰ 
図 2- 13 1 リングの MZI 上の位相シフタMZI2 と 1 リングのフィードバックルー
プ上の位相シフタring の消費電力と群遅延特性の関係 
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表 2 位相シフタ消費電力
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046108 Ⅲ 
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2-4.  可変分散補償デバイス特性 
リング共振器を4連続にカスケード接続したデバイスを作製し、その分散の可変
範囲を評価した。図2- 14(a)と(b)に導波回路構成図とその群遅延特性を示す。縦軸
及び横軸はそれぞれ群遅延[ps]及び波長[nm]である。4リングの各位相シフタを制
御することにより、帯域0.1nmの範囲にて+1373ps/nm及び-1447ps/nmの正負の可変
分散特性が得られた。この時の帯域内の群遅延リップル誤差は±7.5ps以内であった。
SSMFの分散が波長1550nmにおいて17ps/nm/kmであることから換算すると、-81～
85km相当の分散を補償することが可能である。 
 
2-5.  モニタポートを用いたリング共振器の群遅延合成 
カスケード接続されたマルチリング共振器デバイスの出力ポートでは、全ての
リング共振器で生じた群遅延特性が合成された結果しか認識することはできない。
+1373[ps/nm]
-1447[ps/nm]
0 
150 
300 
群
遅
延
 
[p
s]
波長 [nm]
図 2- 14 (a)4 リング共振器カスケード接続導波回路構成図, (b)群遅延特性 
(a) 
(b) 
入力 出力 
1549.95 1550.10 1550.25 
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即ち、どのリング共振器がどの群遅延ピークであるか、判断することが難しく、
制御が著しく困難である。そのため、各リング共振器にモニタポートを設け、各
リングの群遅延特性を独立に制御することで、全体の群遅延特性を精度よく制御
する方法について述べる。 
図2- 15に、モニタポートを具備したカスケード接続リング共振器型分散補償デ
バイスの模式図を示す。各リング共振器の結合比調整はMZIで行われる。各ポート
からの出力 はout(N)()と表わされる (N ：整数1～4)。各リング共振器の群遅延特
性N()は、以下で表わされる。 
        1 NoutNoutN  (2-5)
     11 out  (2-6)
モニタポートを具備する4カスケード接続MZIカプラリング共振器型分散補償デ
バイスの製造方法は、前出のデバイスと同様である。モニタポートは方向性結合
器により形成され、その結合比は約12dBである。よって原理上のモニタポート形
成による過剰損失は約0.3dBであるが、導波路設計を含めた3モニタポート形成に
よる過剰損失は2dBである。
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図2- 16(a)は、薄膜ヒータを制御していない状態での各出力ポートからの出力の
群遅延特性out(N)()示している。測定された各リング共振器のFSRは25GHzであっ
た。全リング共振器の群遅延特性を合成した結果であるout(4)()から分かるように、
モニタポートが無い状態で制御を行うことは非常に困難である。各リング共振器
の群遅延特性N()は、式(2-5)と(2-6)の差分から求められ、その結果を図2- 16 (b)
に示す。これにより、各リング共振器の群遅延特性のフィネスや共振周波数を認
識することが可能となる。 
図2- 17(a)に、out(4)()に線形スロープを形成するように各位相シフタの消費電力
を制御した場合の各リング共振器の群遅延特性N()と、図2- 17 (b)に、合成後の群
遅延特性out(4)()を示し、線形近似したものからの差分を併せて示す。この例では、
群遅延の微分である分散の値は-679ps/nmであり、FSRに対して線形のスロープが
形成されている帯域の比率である帯域利用効率は76%である。線形近似からの誤差
許容範囲を+/-8psとした。図2- 18に、ターゲットの分散値を-267から-1367ps/nmと
した場合の群遅延特性out(4)()を示す。モニタポートを用いることにより、複雑な
制御を行うことが可能であることを示した。 
図 2- 15 モニタポートを具備したカスケード接続リング共振器型分散補償デバイス
の模式図 
2-18 
 
 
 
図 2- 16 (a)モニタポートを含む各出力ポートの群遅延特性、(b)ポート間の差分から
得られた各リング共振器の群遅延特性 (ヒータ制御無しの状態) 
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図 2- 17  (a) ポート間の差分から得られた各リング共振器の群遅延特性、(b)合成さ
れた群遅延特性と線形補間からの差分 (ヒータ制御した状態) 
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2-6.  結言 
 本章では、リング共振器型可変分散補償デバイスの原理から作製結果について
述べた。リング共振器のフィードバックループ上の位相シフタを制御することに
より共振周波数(共振波長)を制御し、入出力導波路との結合比を変化させることで
群遅延共振ピークの高低を制御できることを示した。石英光導波回路を用いてデ
バイスを作製し、特性評価を行った。4連続カスケード接続したデバイスを用いて、
帯域0.1nmの範囲にて+1373ps/nm及び-1447ps/nmの正負の可変分散特性を確認した。
-81～85kmのSSMF相当の分散を可変的に補償することが可能であるデバイスが作
図 2- 18 モニタポートを具備するカスケード接続リング共振器型分散補償デバイス
の可変群遅延特性 
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製可能であることを確認した。また、カスケード接続された各リング共振器個別
の群遅延特性を推定するためのモニタポートを提案し、それぞれの群遅延特性が
推定可能であることを実証し、さらにモニタポートを用いて分散値を-267から
-1367ps/nmへ可変とすることが可能であることを示した。 
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 第３章 
リング共振器型可変分散補償デバイス
の偏波無依存化 
3-1.  緒言 
リング共振器型は多波長一括補償が可能であり、かつ+/-1000ps/nm 以上の正負
にわたる広い分散可変範囲を有しているため、活発に研究が進められている[7-18]。
しかし、石英光導波路により構成されるため、製造プロセスにおいてコアに機械
的応力が残留することにより生じる偏光依存屈折率差(＝複屈折)のため、偏光依
存性が生じ、偏光によって動作波長帯域がずれてしまうという欠点があった。複
屈折を解消する従来の方法として、図 3- 1(a)に示す応力付与膜をクラッド上方に
形成し偏光軸間での応力を均一化する方法[19]、図 3- 1(b)に示す導波路の両側の
クラッドに溝を形成し内部応力を開放する方法[20]、図 3- 1(c)に示す導波路にポ
リイミド半波長板を挿入して導波路トータルでの実効屈折率差を低減する方法
[21]、及び図 3- 1(d)に示す導波路の偏光依存性を偏光ダイバシティ構成により解
消する方法[22]などが報告されている。応力付与膜、応力解放溝もしくは半波長
板による方法では、偏光依存性は解消されるものの、新たなプロセスを製造過程
に追加する必要がある。一方、偏光ダイバシティによる場合は、サーキュレータ、
偏光ビームスプリッタなどの光学部品が新たに必要となる。従って、以上のよう
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な従来法ではコストを要する問題があった。そこで本章では光導波路コアの幾何
学的形状(コア高さ h ,幅 w)を制御することにより偏光依存屈折率差を低減する手
法を提案する。本方式は複屈折解消のための製造プロセスや部品の追加が不要な
ため、偏光依存性解消のための新たなコストを必要としない。コアの幾何学的形
状を制御することにより、単一のリング共振器の偏光間共振周波数差が一致する
ことを理論的及び実験的に確認した。この手法によって共振周波数差を一致させ
た 4 連リングからなる可変分散補償デバイスを作製し、動作帯域の偏光依存性を
解消した手法について述べる。 
 
導波路コア 
応力 
応力付与 
応力付与膜
(a) 
図 3- 1 複屈折を解消する従来の方法  (a)応力付与膜、 (b)導波路の両側のクラッド
に溝を形成、(c)ポリイミド半波長板を挿入、(d)偏光ダイバシティ構成 
(b) 
応力 
溝
応力解放
(c) 
(断面図) 
(断面図) 
(平面図) 
ポリイミド半波長板 
伝搬方向
偏波
偏波を 90°回転 
(平面図) 
(d) 
導波路コア 
入力 
出力 
偏波ビームスプリッタ
導波路コア
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3-2.  複屈折による偏光間での共振周波数差 
光信号がリング共振器を周回する周期T及びその逆数であるFSRは、次式で表さ
れる： 
Ln
c
T
FSR
eff
 1  (3-5)
cは真空中の光速、neffは光導波路の実効屈折率、Lは共振器の物理長である。FSR
は共振周波数間隔と同義であるから、共振周波数frはモード次数Mr(自然数)を用い
て次式で表される： 
 
(3-6)
rr MFSRf   (3-7)
は光信号の波長である。 
 ここで neffが直交 2 偏光間の伝播モード間において異なる場合、(3-5)式で表さ
れるFSRが偏光間で異なるため、 (7) 式で表される frも偏光間で異なる値となる。
ここで図 3- 2 に示すように、コア幅 w 方向に対して電界 E が垂直(E⊥w)及び平行
(E//w)である実効屈折率をそれぞれ neff (E⊥w)及び neff (E//w)と表し、それらの差分であ
る複屈折率npolを次式で定義する。 
 (3-8) 
各偏光に対する FSR をそれぞれ FSR(E⊥w)及び FSR(E//w)とすると、直交 2 偏光間で
の共振周波数差f は(3-5)、(3-7)及び(3-8)式より 
  
 
(3-9) 
と表される。さらに(3-8)及び(3-9)式より 




0
int 
Ln
M effr
   wEeffwEeffpol nnn // 
    rwErwE MFSRMFSRf   //
    




 
 wEeffwEeff
r
nnL
cMf
//
11
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(3-10)
 
となる。 
 
neff (E⊥w)及びneff (E//w)に対しnpolが微小な場合、fはnpolにほぼ比例することが分か
る。(3-1)～(3-4)式に従って、偏光間での複屈折を考慮した場合の4連リング共振器
型TDCの群遅延特性の計算例を図3- 3に示す。図内には各単一リング共振器の群遅
延特性を併せて示す。横軸は規格化相対周波数、縦軸は相対群遅延を示している。
npolはすべてのリング共振器において一定とした。npolにより生じたfによって
二つの偏光に対する動作帯域がずれるため、任意の偏光で入力される光信号に対
する実効的な動作帯域が減少する。 
    







 wEeffwEeff
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L
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
図 3- 2 リング共振器コア断面模式図 
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3-3.  非対称コアを用いた偏光依存性の低減 
npolは以下のつの要素に分解して表すことができる。
npolns+ng  (3-11)
  
ns は応力により誘起される複屈折率であり、ng はコアの幾何学的非対称性に
より誘起される複屈折率であって、コア断面が正方形の場合ng=0である。従来
報告されている、正方形コアの残留応力を補償してns=npol=0 とする方式[19,20]
に対し、本報告ではns を残留させたままng を制御し、ns+ng =npol=0 とする
方式を検討した。 
導波路ビーム伝播法を用いて、コアの幾何学的形状に起因する複屈折率ng を
計算した。計算条件としては、コア-クラッド比屈折率差を 2.3%、コア高さ h を
3m でそれぞれ一定とし、コア幅 w を 2～4m で変化させた。neff(E⊥w)及び neff(E//w)
をコア幅に対して計算し、 (3-8) 式によりngを計算した結果を図 3- 4 に示す。
図 3- 3 リング共振器の群遅延特性例 
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コア幅 w の増加に対しngは単調減少し、正方形となる 3m を境に負となること
が分かる。これはコア高さ方向の実効屈折率 neff (E⊥w)に対して幅方向の実効屈折
率 neff (E//w)が上回ることを示している。また図示されたコア幅の範囲において、コ
ア幅を0.1mの精度で制御することによりngを1×10-5のオーダで制御できるこ
とがわかる。 
ここでFSR=25GHzの真円のリング共振器を仮定した場合に、式(3-10)より得られ
る1.55mの光信号の共振周波数差fを図3- 4 コアの幾何学的形状と複屈折率
npolの関係内右側の縦軸に併記した。コア幅3±1mが約±13GHzのfに対応する
ことが分かる。 
 
3-4.  非対称コアのリング共振器の群遅延測定 
FSRが25GHzの石英導波路リング共振器デバイスはプラズマCVD法を用いて
GeO2-SiO2光導波路(比屈折率差n=2.3%)により作製した。図3- 5にリング共振器の
導波回路構成模式図を示す。導波路のコア高さhを3m、コア幅wをパラメータと
して3、3.5、3.6、3.7mに設定した。光導波路の最小曲げ半径は800mとし、リン
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図 3- 4 コアの幾何学的形状と複屈折率npolの関係 
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グ共振器のFSRを25GHzとした。入出力導波路とフィードバックループはMZIで結
合されている。MZIアームおよびリング型導波路には薄膜ヒータによる位相シフタ
を配置した。図3- 6に垂直(E⊥w)及び平行(E//w)偏光の群遅延測定結果を示す。コ
ア幅3mでのfは-5.7GHzであり+4.3×10-5のnpolに相当する。従って図3- 4 コアの
幾何学的形状と複屈折率npolの関係から、コア幅を約3.4mに増加することで残留
応力によるfを補償できる。図3- 7 コア幅とf測定結果の関係にコア幅とfの関
係の実験結果と、(3-10) 式にコア幅3mでのf=-5.7GHzを考慮した計算値を示す。
実験結果は計算結果に良く一致しコア幅3.5mでf＝0GHzとなった。 
 
 
  
MZI 
 
入力 出力 
図 3- 5 リング共振器の導波回路構成図 
3dB カプラ 2 3dB カプラ 1 
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図 3- 6 リング共振器の群遅延特性測定結果 
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3-5.  分散補償実験 
  f=0GHzに設計したリング共振器を4つ縦続接続した可変分散補償デバイス
(TDC)を用いて分散補償実験を行った。図3- 8に実験系を示す。10Gbit/sのRZ(パル
ス幅35.0ps)またはNRZ変調のPRBS信号(=1549.9nm、パターン長231-1)を長さ
50km(分散量 +949ps/nm)の標準シングルモードファイバ(SMF)で伝送し、自動偏光
調節器及び半波長（/2）板を用いて可変分散補償デバイスに入力する偏光を変化
させてビットエラーレート(BER)を測定した。リング共振器型TDCの分散値は
-984ps/nmであり、群遅延が線形と見なせる動作帯域は17GHz(群遅延リップル
±7.5ps以内)である。図3- 9(a)及び(b)にRZ変調信号のアイパターン及びBER測定結
果を示す。1段目及び2段目のアイパターンはBack-to-Back及びSMF伝送後の信号波
形であり、3段目及び4段目は可変分散補償デバイスへの入力偏光状態を調整し、
BERが最小及び最大となるときのリング共振器型TDCの出力である。図3- 9(b)中の
マーカは図3- 9(a)左に示したものに対応する。BER=10-9でのBack-to-backに対する
パワーペナルティは、最小及び最大でそれぞれ1.1dB及び1.7dBであり、変動幅は
0.6dBに抑えられていることが分かった。また図3- 10(a)及び(b)にNRZ変調信号のア
イパターン及びBER測定結果を示す。アイパターンの図示順序は図3- 9(a)と同じで
ある。図3- 10(b)より、Back-to-backに対するパワーペナルティは0.1dBであり、入
力偏光方向を変化させてもパワーペナルティにほとんど変動がないことを確認し
た。RZ変調信号に対しNRZ変調信号の変動幅が小さかった原因は、NRZ変調信号
はRZ変調信号に比べ分散耐力が高いため、Back-to-Backからのペナルティが小さい
ため、偏波間での影響が顕著には現れなかったためと考えられる。 
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図 3- 9  RZ 信号分散補償実験結果 (a)アイパターン (b)BER 測定結果 
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図 3- 8 可変分散補償デバイスによる分散補償実験系 
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3-6.  結言 
 石英導波路リング共振器の残留応力により生じる偏光依存屈折率差をコアの幾
何学的実効屈折率差で補償する方法を提案した。コア幅を0.1mの精度で制御する
ことによりngを1×10-5のオーダで制御可能であることが分かった。またFSRが
25GHzのリング共振器では、コア幅3mに対して±1mが直交2偏光間の共振周波数
差f=±13GHzに対応することを計算により確認した。単一リング共振器でfを低減
されることを実験的に確認した。さらに4連リング共振器型可変分散補償デバイス
を用いて、10Gbit/sでの分散補償実験を行い、偏光によるパワーペナルティの変動
幅をRZ信号では±0.3dB、NRZ信号では0dBに抑制できることを実証した。 
図 3- 10 NRZ 信号分散補償実験結果 (a)アイパターン (b)BER 測定結果 
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 第４章 
共振器内の損失を考慮したリング共振
器の動作特性解析 
4-1. 緒言 
本章では、損失を考慮したリング共振器型分散補償デバイスの解析を行うこと
により、反転した群遅延ピークが発生する現象について述べる。 
 
4-2. 損失を考慮したリング共振器の解析 
解析に用いたリング共振器のモデルを図4- 1(a)に示す[23]。リング共振器は入出
力導波路とフィードバックループにより構成されており、フィードバックループ
と入出力導波路は方向性結合器（結合効率e）で接続される。リング共振器を光信
号が周回する1周期(1ラウンドトリップ時間)をTとすると、FSRは1/Tである。入力
波x(,t)及び出力波y(,t)は以下で表わされる。 
   tjtx  exp,   (4-1)
     


1
0 ,,,
n
n tytyty   (4-2)
ここでは入出力光波の角周波数である。またy0(,t)は、フィードバックループ
を通過せず直接出力する成分であり、0次波と称する。以後、整数n (n>1) は、
フィードバックループの周回数を表わしており、n回周回した出力成分をyn(,t)と
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して高次波と称し、各波をn次波と称する。(4-2)式の第1項は0次波であり、共振の
効果を受けない唯一の成分である。一方、第2項は高次波の合成波であり、高次合
成波と称する。高次合成波はフィードバックループの影響を受ける。0次波 y0(,t)
及び高次波yn(,t)を、方向性結合器のパワー結合比eと、フィードバックループ当
たりに生じるn次波と(n+1)次波間で生じる位相差を用いると以下で表わされる。 
   txty e ,1,0    (4-3)
    

 

    njtxty neneen 22exp,1,
1
 (4-4)
π2mT    (4-5)
ここでmは整数であり、0<φ<2πとなる値を選択する。は1ラウンドトリップ当
たりに受ける振幅減衰率であり、ラウンドトリップ損失と称する。入力導波路と
反対側の導波路に出力する振幅結合比は e であり、入力導波路と同一の導波路
側に出力する振幅透過比は e1 となる。ここで、方向性結合器は、入力導波
路と反対側の導波路に出力する際、位相がπ/2遅延するため、高次波はフィードバ
ックループに移行する際と戻る際の合計で必ずπ遅延する。従って、φ=0の際（フ
ィードバックループ1周前後の位相が同一、共振状態の場合）、出力におけるn次
波と(n+1)次波間で生じる位相差はπとなる。 
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つぎに、0次波と高次合成波が出力で合波する際の位相差により生じる特性変化
について述べる。図4- 1 リング共振器のモデル及び入出力波形の模式図(b)に、0
次波と高次波及び高次合成波の模式図を示す。位相関係を示すために、0次波の位
相を規準とする。高次波は、n回の周回によりnφの位相差を生じる。図4- 2左側に、
高次波の例として1次波、2次波及び3次波のφ依存性を示す。上段のφ=-πでは、
nが1増えるたびに逆位相となる。中段のφ=-π/3の例のように、φだけずれる過程
を経て、φ=0では全て同位相となる。一方、図4- 2右側に高次合成波のφ依存性を
示す。n=3までの合成を示している。φ=0は高次波は互いに逆位相なため、高次合
フィードバックループ 
方向性結合器 
入力 
出力 
0 次波 
合成波 
高次合成波 
(0 次を除く) 
図 4- 1 リング共振器のモデル及び入出力波形の模式図 
入出力導波路 
(a) 
(b) 
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成波の振幅は小さい。一方、φの変化とともに振幅が増加し、φ=0において高次
波が同位相となる際に、高次合成波の振幅は最大化する。この時、φ=-πから増
加しφ=0にかけて、高次合成波の位相はπ遅延(減少)することが分かる。高次合成
波の次数nを無限大とし、φ=0において最大となる高次合成波の振幅は以下で表わ
される。 
 
e
e
n
n ty 
 

 11
,
max1
 (4-6)
 
図4- 3左側に、0次波と高次合成波の関係のφ依存性を示す。0次波はφに無依
存であり、高次合成波は図4- 2右側と同一である。また、図4- 3右側に0次波と高次
合成波を合波した出力波を示す。φ= -πから-π/2への増加では、高次合成波の位
高次合成波 
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図 4- 2 高次波と高次合成波のφ依存性 
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相は遅延(減少)し、それに伴い出力波の位相も遅延(減少)する。φ=0において、逆
位相となる。ここで、φ=0において2つの条件が存在する。(4-3)~(4-6)式より、以
下の関係が得られる。 
 
e
e
e
n
n ty 
 

 11
1
1,
max1
 (4-7)
(4-6)式の左辺は、高次合成波の最大値から0次波の振幅 e1 の差分であり、右
辺の分子の正負により、高次合成波の最大値から0次波の振幅の大小が決定される。
e  1 の条件(条件1)では、(4-6)式の左辺は正になるため高次合成波の最大
値は0次波の振幅 e1 よりも大きくなる。一般に同一周波数である波の合成に
おいて、合成波の位相は振幅の大きい方の波に寄り、逆位相においては振幅の大
きい波の位相に一致することから、条件1では出力波の位相は高次合成波の位相に
寄り続けるためφの増加に対し単調に遅延(減少)する。一方、 e  1 の条件
(条件2)では、0次波の振幅を下回るため、合成波の位相は、逆に0次波に寄り始め
る。即ちφの増加に対し、合成波の位相は一旦遅延(減少)後、増加し、φ=0におい
て元の0次波の位相に戻る。即ち、条件2においてはφの増加に対して位相が増加
する領域があることが分かる。 
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 次に、フィードバックループに損失を有するリング共振器全体としての入出
力特性を求める。図4- 4(a)に解析モデルを示す。まず、方向性結合器の2入力波を
X1()、X2()、2出力波をY1()、Y2()と置く。この時、理解を容易にするために、
光周波数と規準周波数の差分()をリング共振器のFSRで除算した相対角周波
数FSRを用いて表わす。この時、入出力波の関係は以下の通りである： 
位相 t [2/div.] 位相 t [2/div.] 
図 4- 3 0 次波と高次合成波の関係及び出力波のφ依存性 
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また、フィードバックループにより以下の関係がある。 
      22 exp YjX   (4-9)
(4-7)式及び(4-8)式より、伝達関数H() は以下となる。 
    
 
 



j
j
X
YH
e
e


exp11
exp1
1
1  (4-10)
 
 
図 4- 4 フィードバックループに損失を有するリング共振器 (a)解析モデル、 
(b)
 e  1 の条件における H()、(c) e  1 の条件における H() 
フィードバックループ 
方向性結合器 
入出力導波路 
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 次に、伝達関数H() から位相特性()を求める。 
      

 

H
H
Re
Imarctan  (4-11)
Re[H()]及びIm[H()]はそれぞれH()の実部と虚部である。 
図4- 4(b)に、 e  1 の条件におけるH()を示す。γ=1、 e1 =0.87と
した例である。原点から横軸の正方向(実部)に対してベクトルH()がなす角が
()である。ベクトルの大きさである  H が振幅である。プロット及びその軌
跡は、を 0 から2に増加した場合である。Re-min = 2mのときに振幅最小値 
H(Re-min) となり、Re-max = (2m+1) のときに振幅最大値H(Re-max)となる。
H(Re-min)及びH(Re-max)は以下で表わされる。 
 
e
eH 
 
 11
1
minRe  (4-12)
 
e
eH 
 
 11
1
maxRe  (4-13)
ベクトルH() は、の増加に対し、原点(0,0)を中心にH(Re-max)から時計回りに
回転する。その結果、()は単調減少となる。即ち e  1 の条件では、
H(Re-min)とH(Re-max)は逆位相となる。 
一方、図4- 4(c)に、 e  1 の条件におけるH()を示す。γ=0.79、 e1
=0.87とした例である。この条件では、H(Re-min)とH(Re-max)は同位相となる。の
増加に対し、H(Re-max)から時計回りにベクトルH() は回転し、=’まで()
は減少する。しかしの’から’’への増加にかけて、ベクトルH()は反時計回り
に回転を始める。この領域において()が増加する。ラウンドトリップ時間Tで規
格化した群遅延特性()は以下で表わされる。 
   

d
d  (4-14)
(4-14)式は、の増加に対して()が減少することで正の群遅延となる。よって
図4- 4(c)に示される e  1 の条件では()が増加する領域があるため、そ
の領域において()は負となり、負の群遅延が発生する。 
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4-3. 損失を考慮した MZI カプラを有するリング共振器の解析 
解析に用いたリング共振器のモデルを図4- 5に示す[11,13]。リング共振器は、対
称MZIカプラによる入出力導波路との光結合部およびフィードバックループから
構成される。1 と 2 はMZIカプラを構成する方向性結合器のパワー分岐比であ
る。 MZI1 とMZI2 はMZIアームでの位相シフト量であり、この差分MZI2-MZI1
に依存してMZIカプラの実効的な結合効率が0～100%に変化する。今回の計算では
MZI1=0 (MZI2)とした。MZI2=0 to ではMZIカプラの結合効率は100% to 0%へと
減少する。X1()とY1()はそれぞれMZIの入出力光信号である.  またリング共振器
の1ラウンドトリップ時間をTとし、FSRは1/Tである。ディレイラインでの位相シ
フト量をRingとした。フィードバックループでのラウンドトリップ損失は
-Lring[dB]と表され、=10-L/20である。ここでαは吸収係数、フィードバックループ
の光学長Lring =cT/(ne-dne/d)であり、cは真空中の光速、neは基本モードの実効屈
折率、は真空中での波長である。FSRで規格化した相対角周波数をFSR
と表し、は光信号の角周波数、は任意の基準角周波数である。 
リング共振器の伝達関数 H()は 
    

1
1
X
YH   (4-15)
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 (4-16)
と表わされる。位相特性()及び群遅延特性()はそれぞれ(4-11)式、(4-14)
式により求められる。 
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4-4. 解析結果 
図 4- 6 に、(4-16)式より求められた伝達関数 H()の実部及び虚部の関係を示す。
Ring=0、MZI1=0 とし、ラウンドトリップ損失γを図 4- 6(a)は 1 (0dB)、図 4- 6(b)
は 0.79 (2dB)とした。パラメータとして/3、2、2/3 とし、MZI カプラの
結合率を変化させた。それぞれのパラメータにつき相対角周波数=0～につ
いてプロットした。縦軸はの虚部を、横軸は実部を示す。ベクトルが、
原点(0,0)において横軸となす角が位相特性である。(0,0)からの距離が振幅特
性であり、1 に対する比率が損失特性を示す。リング共振器の角周波数の 1FSR
は周期で繰り返されるため、すべての範囲においてベクトルの軌跡は
周期で円を描く。図 4-6(a)内に例示として=0 および=の場合を示したよう
に、の増加に対しベクトルは単調に右回り(時計回り)に回転し、に対し
は単調減少となる。ラウンドトリップ損失が 0dB の場合、に依存せず常
に(0,0)を中心とした半径 1 の円、すなわち無損失であることを示している。 
一方図 4- 6(b)の場合は、円の半径が減少し、かつ円の中心がから離れている
ことから、損失特性は依存性を有していることがわかる。またの増加
カプラの実効的な結合効率の低下に対し、の円は半径が漸減し、また円の
中心はからさらに外れる傾向にある。そして=/2 ～ 2/3 の間の、特異
な値において円周がを通過した後は円の内側にを含まなくなる。通
過後の例として=2/3 を図示する。円の内側にを含まない場合、の増
加に対しベクトルは一部左回り（反時計回り）となり、はに対し増加
T, Ring, 
22MZI

1MZI
1)(1 X )(1 Y
  
MZI カプラ 
フィードバックループ 
図 4- 5 損失を考慮した MZI カプラを有するリング共振器の解析モデル 
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する領域が現れる。 
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図 4- 6  損失を考慮した MZI カプラを有するリング共振器の伝達関数 H()、 
(a)ラウンドトリップ損失γ=1 (0dB)、(b)γ＝0.79  (2dB) 
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図 4- 7 に、位相特性を示す。ラウンドトリップ損失γを 図 4- 7 (a)は 1 (0dB)、
図 4- 7 (b)は 0.79 (2dB)とした。パラメータとして=/2 ～ 2/3 とし、各パラ
メータにつき=-2toの範囲についてプロットした。縦軸及び横軸はそれぞれ
位相及び相対角周波数を示す。図 4- 7 (a)より、ラウンドトリップ損失が 0dB の場
合全て単調減少であり、すべてのにおいてが増加するとは減少す
る。一方図 4- 7 (b)の場合、=/3 ～ /2 のようにが小さい範囲ではラウ
ンドトリップ損失が 0dB の場合と類似した位相特性を示すが、=/2 から 
2/3 中での特異なの値において傾向が変化し、の増加部を有する位相特
性となる。そのようなを超えた場合の一例である=2/3 では、不連続な
増加部を有し、が増加する領域が現れ、のの増加に対しの増加量は
となる。 
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図 4- 7 損失を考慮した MZI カプラを有するリング共振器の位相特性()、 
(a)ラウンドトリップ損失γ=1 (0dB)、(b)γ＝0.79  (2dB) 
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図 4- 8 に、群遅延特性()をラウンドトリップ時間 T で規格化した規格化群遅
延特性()/T を示す。図 4- 8(a)及び図 4- 8(b)はラウンドトリップ損失γをそれぞ
れ 1 (0dB)、0.79 (2dB)とした。パラメータとして=/2 to 2/3 とし、各パラ
メータにつき= -2～についてプロットした。縦軸及び横軸はそれぞれ規格
化群遅延特性()/T 及び相対角周波数を示す。図 4- 8(a)より、ラウンドトリッ
プ損失が 0dB の場合、あらゆるの値に対し群遅延の共振ピークの向きは常に
正である。またの増加に対しピーク高さも増加する。一方図 4- 8(b)の場合、
=/3 ～ /2であるが小さい範囲ではラウンドトリップ損失が 0dBの場
合と類似の群遅延特性を示すが、=/2 ～ 2/3 の範囲内での特異なの
値においてピークの向きが正負反転する。を超えた場合の一例である
=2/3 において、反転したピークが得られていることがわかる。 
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図 4- 8 損失を考慮した MZI カプラを有するリング共振器の群遅延特性()、 
(a)ラウンドトリップ損失γ=1 (0dB)、(b)γ＝0.79  (2dB) 
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4-5.  結言 
原理上無損失なリング共振器型可変分散補償デバイスにラウンドトリップ損失
を含めた解析を行い、損失が群遅延特性に与える影響について計算を行った。そ
の結果、ラウンドトリップ損失γと可変結合器の振幅透過比 e1 の大小関係
により、入力から直接出力する 0 次波と、フィードバックループを通過する成分
の高次合成波が逆位相となる条件において、位相変化が逆転する現象が発生する
ことを明らかにした。また、可変結合器に MZI を用いた場合においても、位相変
化が逆転することを確認し、その位相特性及び群遅延特性から、群遅延のピーク
が負の方向に反転することを明らかにした。 
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 第５章 
反転した群遅延共振ピークを用いた 
リング共振器型可変分散補償デバイスの
帯域利用効率拡大 
5-1.  緒言 
本章では、第4章で説明した損失を有するリング共振器の特性を応用することに
より、リング共振器型可変分散補償デバイスの動作帯域を拡大する手法について
説明する。そして実際にデバイス作製を行い、伝送実験により評価を行った結果
について述べる。 
 
5-2.  帯域利用効率向上方法とデバイス作製 
第4章において説明したリング共振器の解析を用いる[11]。図5- 1(a)に、(4-16)式
を用いて解析したリング共振器の群遅延特性を示す。ラウンドトリップ損失を
2dB 、 、とし、=とし、、 、
 、 、とした。図5- 1(a)内に示す、'と’’の間とは、第
章において説明した、逆方向に位相が回転する領域であり、その微分である群遅
延が負の方向にピークを有する。ここでは、、の条件が該当する。
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 次に、マッハツェンダ干渉系(MZI)を具備するリング共振共振器を石英光導波
回路を用いて作製した。光導波回路の作製には、第2章において説明したゲルマニ
ウム(Ge)添加の石英光導波回路製造プロセスを用いた[9]。回路構造は第2章の図2-5
と同一である。コア-クラッド間比屈折率差nは 2.3%であり、コアサイズは3 m x 
3 mとした。位相シフタとして薄膜ヒータを導波路の上方に形成した。作製した
図 3 光 OFDM 信号の生成方式
図 5- 1 リング共振器の群遅延特性 (a)解析により求めた規格化群遅延特性、(b)作製
したデバイスの群遅延特性のヒータ消費電力依存性
規
格
化
群
遅
延
特
性
 (
)
/T
 
相対角周波数 [rad]
相
対
群
遅
延
特
性
 
[p
s]
 
 
光周波数 [THz]
光波長 [nm]
(a) 
(b) 
5-3 
 
リング共振器のFSRとラウンドトリップ損失の測定値は、それぞれ24GHzと1.7dB
であった。図5- 1(b)に、作製したリング共振器の群遅延特性測定結果を示す。パラ
メータとしてMZIアーム上の位相シフタの消費電力を変化させた。その結果、0mW
から32mWへと消費電力が増加するにつれて、群遅延共振ピークの高さが単調に増
加した。同時に共振周波数の低周波側へのシフトが確認された。また32mWから
36mWへの消費電力増加において、群遅延共振ピークの反転が確認されたことから、
反転した群遅延共振ピークの存在が実証された。 
 
5-3.  反転した群遅延共振ピークを用いた可変分散補償デバイス帯域利用効率
拡大帯域利用効率向上方法とデバイス作製 
第2章で説明したように、リング共振器をカスケード接続することで分散補償デ
バイスとしての動作帯域を拡大することができる。またその理想的な群遅延特性
の形状は、のこぎり型の波形であり、FSR帯域内は100%直線となるものである。
しかしながら、正の群遅延ピークを有する通常のリング共振器だけを合成する方
式では、帯域利用効率の拡大は難しい。理由は、大きな群遅延ピークを作製する
には高いフィネスが必要であるが、同時に群遅延ピークの帯域幅が狭くなってし
まうため、そのようなリング共振器数を増加しても帯域の拡大量があまり大きく
できないことが挙げられる。また、ピークの先端(山)部分は急峻な群遅延変化があ
るが、裾部分はなだらかであるため、裾部分に急峻な谷を形成できない点も挙げ
られる。一方、フィードバックループに損失を考慮した負の群遅延ピークは、前
章で説明した通り、急峻な谷を形成することが可能である。ここでは、反転した
負の群遅延共振ピークを用いて、可変分散補償デバイスの帯域利用効率を拡大す
る方法について述べる。 
図5- 2に、カスケード接続するリング共振器数と、可変分散補償デバイスとして
動作可能な帯域幅の関係をシミュレーション計算した結果を示す。線形近似から
の誤差範囲は+/-2.5ps以内とした。実線は、正の群遅延ピークのみを用いて形成し
た場合であり、点線は、4個までを正の群遅延ピークとし、5個目を反転した負の
群遅延ピークとした場合である。ラウンドトリップ損失は6dBとした。これにより、
1個の負の群遅延ピークを追加することは、3個の正の群遅延ピークを追加するこ
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とに相当することが分かる。従って、負の群遅延ピークを利用することで、少な
いリング共振器数で高い帯域利用効率を達成することが可能となる。 
 
 実際のリング共振器は損失を有しているため、正の群遅延ピークを示すリン
グ共振器にも損失を考慮する必要がある。図5- 3(a1)と(a2)に、計算機シミュレーシ
ョンにより、群遅延スロープを1000ps/nmに設定するよう制御した5個のカスケー
ド接続リング共振器を用いた場合の、群遅延特性と損失特性を示す。ラウンドト
リップ損失は1dBとした。この例では、動作帯域内の最大-最小損失の差は4dBであ
った。群遅延スロープを急峻な傾斜にする場合、高いフィネスが必要となるため、
共振ピークが発生する周波数の損失は大きくなる。従って動作帯域内の損失差は
大きくなる。一方、図5- 3 (b1)、(b2)に、4つの正の群遅延ピークと1つの負の群遅
延ピークを組み合わせて群遅延スロープを1000ps/nmに設定するよう制御した5個
のカスケード接続リング共振器を用いた場合の、群遅延特性と相対損失特性を示
図 5- 2 カスケード接続されたリング共振器数と可変分散補償デバイスの動作帯域及
び帯域利用効率の関係 
カスケード接続されたリングの数 n 
動
作
帯
域
 
[n
m
]
 
帯
域
利
用
効
率
 
[%
]
 
負の群遅延ピークを追加 
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追加 
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す。負の群遅延スロープを示すリング共振器のラウンドトリップ損失は4dBに設定
した。図内の(α)の周波数に、負の群遅延ピークが存在している。図5- 3 (b2)から分
かるように、動作帯域内の最大-最小損失の差は3.6dBに低減していることが分かる。
これは正の群遅延ピークのみを合成する場合、群遅延ピークの極大値が最も損失
が大きくなるため、リング共振器数を増やすほど、群遅延ピークの極少値と極大
値の差が大きくなり、動作帯域内の最大-最小損失の差が拡大してしまう。一方、
負の群遅延ピークは、群遅延ピークの極少値の位置に合成される。よって極少値
の損失が増加することによって、動作帯域内の最大-最小損失の差が縮小される。
これらにより、負の群遅延ピークは、動作帯域拡大だけではなく、動作帯域内の
最大-最小損失の差の低減にも寄与することが分かる。 
 
図 5- 3 計算機シミュレーションによる 5 個のカスケード接続リング共振器の群遅延
特性(1)と損失特性(2) 
(a)5 個全て正の群遅延ピークの場合、(b)4 個が正、1 個が負の群遅延ピークの場合 
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 図5- 4に、5個のカスケード接続リング共振器を作製し、特性測定した実験結
果を示す。図5- 4 (a)に、4個を正の群遅延ピーク、1個を負の群遅延ピークを形成
するカスケード接続リング共振器型可変分散補償デバイスの構成図を示す。図5- 4 
(b)に、群遅延特性を示す。曲線(I)及び(II)は、それぞれ、4つの正の群遅延ピーク
を用いたリング共振器、1つの負の群遅延ピークのものである。曲線(III)は、この2
つを合成した群遅延特性である。設定した分散値は-1240ps/nmである。負の群遅延
ピーク追加により、線形近似からの群遅延の許容誤差は+/-20psとした。動作帯域
は、0.149nm（帯域利用効率：75%）から0.172nm（帯域利用効率：86%）に拡大し
た。 
5-7 
 
 
可変分散補償デバイスとしての動作帯域拡大効果を伝送実験により評価した。
実験系を図5- 5(a)に示す。伝送路は標準シングルモードファイバ（SSMF）及び正
分散ファイバ（+Dファイバ）により構成され、波長1549.9nmにおける累積分散値
は+1235ps/nmである。図5- 5(b)に、伝送前信号スペクトルと可変分散補償デバイス
の群遅延特性を示す。10Gbit/sのReturn-to-zero(RZ)変調信号、Non-return-to 
–zero(NRZ)変調信号ともにデータビット列は31段の疑似ランダムビット列（PRBS）
である。可変分散補償デバイスの分散値は、伝送路の分散を完全に補償するよう
図 5- 4 4 個を正の群遅延ピーク、1 個を負の群遅延ピークを形成するカスケード接続
リング共振器型可変分散補償デバイスの(a)構成図、(b)群遅延特性 
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-1235ps/nmに設定した。帯域利用効率は、負の群遅延ピークを追加前後で76%から
84%に増加する。RZ変調信号は、NRZ変調信号よりも占有帯域が広いため、可変
分散補償デバイスの動作帯域の広さはよりRZ変調信号にとって重要である。 
 
図 5- 5 可変分散補償デバイスの伝送評価 (a)実験系、(b) (上部)可変分散補償デバイ
ス(TDC)の群遅延特性、(下部)RZ 変調信号及び NRZ 変調信号の伝送前信号スペクトル
パルス幅 29ps 4 連リング共振器 
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 図5- 6(a)及び(b)に、NRZ変調信号とRZ変調信号の伝送特性を示し、内部にそ
のアイダイアグラムを示す。測定点は図5- 6 (a)内に示される、Back-to-Backに相当
する送信器直後（A）、4カスケードリング共振器出力直後(b)、反転した負の群遅
延ピークを示すリング共振器透過後(C)である。全ての信号に関して、エラーフロ
アは観測されなかった。BER=1x10-9におけるBack-to-Back条件からのパワーペナル
ティは、負の群遅延ピークのリング共振器透過前後で、NRZ変調信号では1.4dBか
ら0.6dBに改善し、さらにRZ変調信号では4.5dBから2.5dBへとより大幅に改善した。
この結果により、負の群遅延ピークを用いることにより伝送信号の改善に効果が
あるが分かった。  
 
 
 
 
図 5- 6 負の群遅延ピークを有するリング共振器を含む可変分散補償デバイスを用い
た光信号の伝送特性とアイダイアグラム、a)：NRZ 変調信号、 b)：RZ 変調信号 
受信光強度 [dBm] 受信光強度 [dBm] 
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5-4.  結言 
 
本章では、フィードバックループに、損失を有するリング共振器フィルタが示
す反転した負の群遅延ピークを用いて可変分散補償デバイスの動作帯域を拡大す
る方式を提案し、その特性及び伝送評価について述べた。正の群遅延ピークのリ
ング共振器のみを用いて動作帯域を拡大するよりも、負の群遅延ピークを用いる
ことで、より少ないリング共振器数で広い帯域を達成できることを確認し、FSR
に対する比率である帯域利用効率を75% から86%に拡大させた。さらに帯域内で
の最大-最小損失差も低減できることを解析及び実験的に確認した。10GBit/sの
NRZ及びRZ変調光信号を用いて、分散補償の効果を確認した。帯域利用効率の拡
大が可能であることから、よりWDMチャネル間隔の狭いDWDMに適用性が高いと
考えられる。 
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 第６章 
コヒーレント光OFDM伝送方式による
高周波数利用効率WDM伝送 
6-1.  緒言 
増大する通信トラフィックに対応するため、光ファイバの周波数利用効率を向
上することが必須課題となった。そのため、従来のOn-Offキーイングによる0と1
のみでの通信に対し、無線分野において用いられていた直交振幅変調（QAM）が
光通信にも導入される提案が進められている[24-25]。さらに、従来のシングルキ
ャリア伝送に加え、直交周波数分割多重（OFDM:Orthogonal Frequency Division 
Multiplexing）は、キャリア間の直交性を利用した特殊なマルチキャリア伝送であ
る。主に無線通信分野において、高速フーリエ変換（FFT）に代表されるデジタル
信号処理技術の発達を背景に、広く用いられるようになっている。光ファイバ通
信分野においても、光ファイバ伝送特有の伝送品質劣化要因である波長分散への
対策や、高周波数利用効率伝送を目的としてOFDMの適用が提案されている
[26-36,41,42]。本章では、OFDMの原理から、光OFDM信号の生成及び受信方式の
説明を行い、高周波数利用効率WDM伝送方式について説明する。 
 
6-2.  OFDM の原理及び概要 
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6-2-1.  OFDM の原理 
図6- 1に、OFDMの原理図を示す。左図はシンボル長Tの、整数n分の1が一周期
となる複数の波形を示しているが、これらを合波した波形（図6- 1(a)下）を時間T
と同一のFFT区間TFFTでFFT処理すると、周波数軸上で、それぞれの波の振幅及び
位相が独立に算出できる。これが直交性であり、この性質を用いると、シンボル
長Tにおいて独立な振幅・位相情報を持つ複数の波（サブキャリア）を同時に受信
することが可能となる。一方、図6- 1(b)は、連続した複数のシンボルのスペクトル
模式図である。各サブキャリアはシンボル毎に変調されているため振幅の分布(帯
域)を有し、隣接するサブキャリアと一部帯域が重なって見えるものの、上述の直
交性により干渉しないことから、狭い周波数間隔でサブキャリアが配置可能とな
る。 
さらにOFDM信号の特徴として、シンボルの周回性がある。図6- 2のようにシンボ
ルの前半の一部の複製を、後半へと連続的に付与し、シンボル長を延伸する。こ
れはサイクリック・プリフィックス（CP）と呼ばれ、仮に伝送中にOFDM信号を
構成する各波の間で時間差が生じたとしても、その時間差がCPの時間t以内であれ
ば、FFT区間TFFTでFFT処理することにより、送信時の各サブキャリアの振幅・位
相が算出できる。これは無線伝送分野ではマルチパスへの対応に用いられており、
光伝送分野では波長分散補償に用いられる。 
 
シンボル長 T 周波数軸
n=1
n=2
n=3
n=4 
合波後波形 
時間軸 
サブキャリア周波数間隔 1/T
図 6- 1 OFDM の原理図 
(a) (b) 
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6-2-2.  光 OFDM 信号の送信器構成 
光OFDM信号送信器構成は大きく分けて2種類ある。一つは図6- 3(a)に示す、各
サブキャリアをそれぞれ独立した光変調器で変調してから合波する光領域多重方
式、もう一つは、図6- 3(b)に示す、逆FFT(IFFT)処理を用いて一括して複数のサブ
キャリアを生成するFFT(IFFT)方式である。光領域多重方式は、複数のシングルキ
ャリア信号を同期させながら独立に変調して生成するため、シングルキャリア伝
送方式の受信方式を応用できる。一方FFT(IFFT)方式は、デジタル信号処理（DSP）
によりサブキャリア数を1000波オーダで生成することが可能であり、より矩形な
スペクトルを生成できるため、波長多重（WDM）伝送において、隣接チャネルと
のクロストークの減少に寄与できる。 
 
 
6-2-3.  光 OFDM 信号の受信方式 
光OFDM信号の受信器における光学部品等のハードウエア自体はシングルキャ
リア伝送方式と同様である。信号光の位相状態はフォトダイオードの光/電気変換
図 6- 3 光 OFDM 信号の生成方式
(a) (b) 
シンボル長 T’= TFFT + t
図 6- 2 OFDM の周回性及びサイクリック・プリフィックス(CP) 
複製(CP) 
時 間
時間差 
FFT 区 間 
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では直接検出できないため、基準光と信号光を干渉させ、強度変調に変換して検
出する手法を用いる。その基準光の提供方法には2通りあり、受信器が光源（局所
発振光）を持つコヒーレント受信方式[31]、また送信器から信号光と同時に基準光
を送信する直接受信方式[33]がある。帯域利用効率や感度の点でコヒーレント受信
方式に利点があり、部品構成の簡易性では直接受信方式が有利である。コヒーレ
ント受信方式は、信号光と局所発振光の周波数誤差をデジタル領域で補償するデ
ジタル・コヒーレント受信方式の提案により実現が容易となった。 
また、光OFDMでの特徴的な信号処理として、位相雑音補償が挙げられる。サ
ブキャリアの一部に既知のパターンを挿入する①パイロットサブキャリア方式
[31]、送信信号光と局所発振光の差分の複素共役をOFDM信号に乗算する②RFパイ
ロット方式[34]、送信器からのパイロットトーンの光位相にアナログ領域で同期さ
せる③光PLL方式[24]がある。 
 
6-3.  高周波数利用効率光 OFDM 信号の生成 
 
6-3-1.  OFDMの周波数利用効率の定義 
WDMシステムにおける周波数利用効率SE [bit/s/Hz]は、以下の比により定義され
る。 
spnet fDSE  /  (6-1)
ここで Dnet は実効データレートであり、fsp はWDMのチャネル間隔である。
Dnet とは、実際にペイロードとしてユーザが利用可能なデータレートである。ペ
イロードは通常誤り訂正符号（FEC）用のオーバーヘッドを伴って伝送される。
FEC用オーバーヘッド含むデータレートはローデータレート Draw と呼ばれ、以下
の式で表現される。 
 FECnetraw DD  1  (6-2)
ここで FEC は、Dnet に対するFECのオーバーヘッドの比率を示す。さらに
OFDMシステムは、トレーニングシンボルやサイクリック・プリフィックス用の
オーバーヘッドが必要である。これら全てのオーバーヘッドを含めたものがノミ
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ナルデータレートDnominal であり、以下の式で表わされる。 
  cpTSrawalno DD   11min  (6-3)
ここでTS とcp は、それぞれトレーニングシンボルやサイクリック・プリフ
ィックスのオーバーヘッドの比率である。Dnominal が実際に伝送されるデータレー
トであり、それぞれのWDMチャネルはDnominalをサポートしなければならない。本
章では、Dnominal を一定とした条件で得ることができる周波数利用効率について議
論する。サブキャリア当たりのビットレートはDnominalをサブキャリア数ncで割った
ものとなる。サブキャリア間隔fsub_sp(nc)はncに反比例する。 
WDMチャネル間隔fsp は、信号のバンド幅Bd とガードバンド fgにより構成さ
れる。 
gdsp fBf   (6-4)
図6- 4に、WDMシステムにおける周波数利用効率の概念を示す。式(6-2)から(6-4)
により、式(1)のSEは以下で表わされる。 
      FECcpTSgd alno fB
DSE   1
1
11
1min  (6-5)
 
式(6-5)の第1項であるDnominal/(Bd+fg)はBdやfgの増大に伴い減少するものであり、
6-3-3節で説明する。第2項である1/[(1+TS) (1+cp)]はOFDM関連のオーバーヘッド
によるものであり6-3-4節で説明する。第3項である1/(1+FEC)はFECのオーバーヘッ
ドに関するものであり、本稿ではWDMシステムで用いられているFEC  = 7%とす
る。 
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6-3-2.  OFDMの帯域幅 
OFDMの帯域幅Bdはサブキャリア数ncとサブキャリア間隔fsub_sp(nc)によって決
定される。本項では、BdはOFDM信号の両側に存在する最初の極小値（Null point）
間で定義する。よってサブキャリア数ncのOFDM信号のBd(nc)は以下で表わされる。 
以下、異なるncのOFDM信号のBd(nc)を算出する。 
各サブキャリアの強度スペクトルは以下にて表わされる[37]。 
ここでT = 1/fsub_sp(nc) はシンボル長である。fcはサブキャリアの中心周波数であ
る。式(6-8)では、シンボル時間波形は矩形波としている。図6- 5にサブキャリア数
4のOFDM信号スペクトルを例示する。縦軸は線形である。点線及び実線はそれぞ
     cspsubccd nfnnB _1   (6-6)
      22
2
1
ccn ffGffGfP   (6-7)
    fTje
fT
fTTfG 
  sin  (6-8)
Frequency
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Net data 
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図 6- 4 WDM システムにおける周波数利用効率の概念 
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れ各サブキャリア及び合成した場合の信号スペクトルである。横軸は、サブキャ
リア間隔fsub_sp(4)で規格化されている。 
 
 
図6-6は、計算によるOFDM信号のパワースペクトルである。サブキャリア数は
nc = 1, 8, 128 及び1024の場合である。この図では、周波数軸はfsub_sp(1)で規格化さ
れている。図6-7は、fsub_sp(1)に対する相対的な帯域幅の、nc依存性について示し
ている。この図から分かる通り、帯域幅Bdはncの増加とともに減少し、nc=64付近
で飽和する傾向が見られる。 
  
図 6- 5 ４サブキャリアのケースの場合の OFDM スペクトルの例 
-4 -2 0 2 4 6 80
0.2
0.4
0.6
0.8
1
サブキャリア
(e.g. nc = 4)
帯域幅
Bd(nc)
サブキャリア
間隔
fsub_sp(nc)
f_SR(1, nc)…f_SR(n nc)
サイドローブ
中心周波数
規格化周波数 f/ fsub_sp(nc)
規
格
化
光
強
度
6-8 
 
 
 
図 6- 7 fsub_sp(1)に対する相対的な帯域幅の nc依存性（Dnominal一定の条件） 
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図6- 6 計算によるOFDM信号のパワースペクトル例（サブキャリア数nc = 1, 8, 128 
及び 1024 の場合） 
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6-3-3.  WDMチャネル間要求ガードバンド 
周波数軸のガードバンドfg はチャネル間クロストークによるパワーペナルテ
ィを減少させるため必要である。チャネル間クロストークは、OFDM信号のサブ
キャリアと、隣接WDMチャネルのサイドローブ間で発生する。本論文では、WDM
チャネル間は同期されておらず直交関係が無いことを前提とする。この章では、
最小の要求ガードバンドfg を、図6-6に示されるようなサブキャリア数の異なる
OFDM信号のパワースペクトルから求める。 
図6-5に示されるf_SR(n, nc)は、n次のサイドローブ(n = 1 to ∞)の中心周波数を示
しており、以下の式で表わされる。 
fend_high(nc) は、OFDMバンドの高周波数側の最大周波数である。よって、f_SR(n,nc) 
と fend_high(nc)の間の周波数差f_SR(n,nc)は、以下の式で表わされる。 
f_SR(n,nc)におけるピークパワーをS(n,nc)  とすると、以下の式で表わされる。 
(6-11)式では、矩形パルスが時間軸のOFDMシンボルとして考慮されている。nc
本のサブキャリアでは、サイドローブのトータルパワーはSum_S(n,nc)とする。こ
れは全てのサブキャリアから発生するサイドローブのパワーが、中心周波数 
f_SR(n,nc)において発生するものであり、以下で表わされる。 
図6-8は、サイドローブのピークパワー分布(Sum_S(n,nc))と、周波数オフセット
（f_SR(n,nc)）の関係を示している。それぞれのトレースは、隣接WDMチャネルが
存在する場合、OFDMバンドのエッジにあるfend_high(nc)のサブキャリアに対するサ
イドローブのパワー比を示している。図6-8より、大きなサブキャリア数ncを用い
ることによって、サイドローブのピークパワーを抑圧し、クロストークを減少さ
せることができることが分かる。これにより、ガードバンドを減少させることが
        2/12, ___  nnfnfnnf cspsubchighendcSR  (6-9)
      2/12, __  nnfnnf cspsubcSR  (6-10)
   
2
12
2, 


 n
TnnS c   
(6-11)
   






1 2
12
2,_
nn
nk
c
c
k
TnnSSum   
(6-12)
6-10 
 
可能となる。以後に示す実験では、25dBの抑圧比が考慮されている。図6-8横軸は、
OFDMバンドのエッジにあるfend_high(nc)からの相対周波数差であり、25dBの抑圧比
が得られるガードバンドfg（nc=1の帯域幅Bdに対する相対値）は、例えばnc = 1024
の場合約0.03となる。即ち帯域幅に対し3%程度のガードバンドで十分となる。 
 
 
6-3-4. OFDM関連オーバーヘッド 
 式(6-5)の第2項は、OFDM関連オーバーヘッドを示しており、サイクリック・プ
リフィックス、トレーニングシンボルの割合が周波数利用効率に与える影響につ
いて示している。この値は、Dnominal のうちどれだけペイロードに利用されている
かを示すことになる。本章では、この比をデータレート利用効率と称する。 
 図6-9に、OFDM信号の時間軸方向の模式図を示す。OFDMの時間領域シンボル
は、IFFT直後のOFDMシンボルに、サイクリック・プリフィックスを加えたもの
図 6- 8 サイドローブのピークパワー分布 (Sum_S(n,nc))と周波数オフセット
（f_SR(n,nc)）の関係 (Dnominal一定) 
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である。OFDMシンボルに対するサイクリック・プリフィックスの比を、cpとす
る。OFDMシンボルの長さは、FFTサイズに依存し、またサイクリック・プリフィ
ックスは、伝送路の波長分散を十分に補償できる長さに決定される[8]。波長分散
は、OFDM信号スペクトルの高周波側から低周波側にかけて、群遅延時間差TGDD 
を引き起こす。そのため、サイクリック・プリフィックスTg（ガードタイムとも
呼ばれる）は、TGDD よりも長くなければならない。OFDMシンボル長とサイクリ
ック・プリフィックスの合計した長さTsymbol は以下の式で表わされる。 
nFFT はFFTサイズであり、tsample はサンプリング周期である。この章では、tsample は
一定であるとする。従って、式(6-3)及び(6-5)に示されるcp は以下で定義される。 
 もうひとつのOFDM関連のオーバーヘッドは、チャネル推定に使われるトレー
ニングシンボルによるものである。このオーバーヘッドTS設定値は、光ファイバ
のチャネルの安定性や、偏波モード分散（PMD）等の線形現象に依存する。トレ
ーニングシンボルが送信されるトレーニングシンボル周期Tblockと、オーバーヘッ
ドTSは以下で定義される。 
 ここで、NTS と NDS は、トレーニングシンボル周期Tblockに含まれる、トレーニ
ングシンボルの数とデータシンボルの数である。偏波状態の変化が速い場合に対
応するためには、Tblockを十分に短く設定する必要がある。しかしながら、式(6-16)
から分かるように、短いTblockはオーバーヘッドを増大させてしまうため、必要な
Tblockに設定する必要がある。参考文献[38,39]によれば、フィールド環境における
もっとも高速な偏波変動は50s以下であるとのことから、偏波変動を推定するた
めにはサンプリング定理から、Tblockは25s以下に設定する必要がある。また、ト
レーニングシンボルはしばしば平均化されることがあるため、Tblockは数s～10s
gsampleFFTsymbol TtnT   (6-13)
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g
sampleFFT
g
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T

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に設定する必要がある。 
 
 図6-9内に、シンボル長が異なる2種類の条件(i)及び(ii)として、OFDM信号の時
間領域模式図を示す。但し、トレーニングシンボル周期とサイクリック・プリフ
ィックスはそれぞれ同じとした。(i)の条件におけるTblockは、(ii)よりも短い。従っ
て、長いODFMシンボル長が使われる場合、相対的にサイクリック・プリフィッ
クスによるオーバーヘッドは小さくなる。一方、長いOFDMシンボル長の場合に
は、オーバーヘッドとなるトレーニングシンボルの長さも長くなる。従って、
OFDM関連のオーバーヘッドを最小化するには、サイクリック・プリフィックス
とトレーニングシンボルのトレードオフを考慮する必要がある。図6-10(a)及び(b)
に、 (6-5) 、(6-14) 、(6-16) 式を用いて算出したデータレート利用効率を示す。
図6-10(a)に、Tblock = 5 sの条件でサイクリック・プリフィックスが0nsから3nsまで
変化させた場合、図6-10(b)に、Tg = 2 ns の条件でTblock を 2.5 sから 20 sまで変
化させた場合を示す。この計算では、トレーニングシンボル数NTS は3とした。デ
ータレート利用効率はnFFTの増加に伴い低下する。Tg = 2 ns と Tblock = 5 sの条件
図 6- 9  Tg and Tblock 一定とした場合の OFDM 信号の時間軸方向の模式図。
Format(i)：短いシンボル長を用いた場合, Format (ii): 長いシンボル長を用いた場合 
時間
トレーニングシンボル(e.g. NTS = 2)
トレーニングシンボル周期Tblock
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条件 (ii):
IFFT部分 nFFTtsample サイクリック・
プリフィックスTg
トレーニングシンボル(e.g. NTS = 2) データシンボルTsymbol (e.g. NDS= 2)
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では、最大のデータレート利用効率はnFFT = 256 から 512の間に得られる。 
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図 6- 10 データレート利用効率 (a)Tblock = 5s 一定の条件でサイクリック・プリフィ
ックス長を変化させた場合、(b)Tg = 2 ns 一定の条件で Tblock を変化させた場合 
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6-3-5. 周波数利用効率算出 
 上記により、得られる周波数利用効率が算出できる。理想的な条件では、偏波
多重(Polarization-Division-Multiplexed, PDM)-OFDMのDnominal は以下で表わされる。 
 M は、サブキャリア変調のコンスタレーションサイズであり、Bd_ideal は理論上
可能な最小バンド幅である。Bd_ideal はnc を無限にすると得られる値であり、図6-7
に示すように、fsub_sp(1)に一致する。この関係を利用すると、式(6-5)は以下のよ
うに変形される。 
図6-11は、Tg = 2, Tblock = 5 s 、 M = 32の条件での周波数利用効率のFFTサイズ依
存性を示す。ここでは、サブキャリア数はFFTサイズと同数である。他の制約が無
い条件では、nFFT = 1024において周波数利用効率8.3 bit/s/Hzが得られる。 
 
 
idealdlnomina BMD _2log2   (6-17)
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図 6- 11 周波数利用効率の FFT サイズ依存性（Tg = 2, Tblock = 5 s 及び M = 32, サブ
キャリア数と FFT サイズは同数） 
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6-3-6. WDMチャネル間隔最適化 
 前節では、計算により得られる周波数利用効率について推定を行った。本章
では、計算機を用いた数値計算と、伝送実験により得られる周波数利用効率につ
いて述べる。 
 ここでは、WDMチャネル間隔とBERの関係を計算機シミュレーションにより
求める。このシミュレーションでは、3WDMのOFDM信号がシミュレーション計
算され、中央のOFDM信号のBERを示している。シミュレーション条件は以下のと
おりである。サンプリングレートは10 GSample/s であり、fsub_sp(1) は10 GHzとな
り、 FFT サイズとサブキャリア数はそれぞれ1024 と668である。サイクリック・
プリフィックスのオーバーヘッドcp とトレーニングシンボルのオーバーヘッド
TSはそれぞれ1.9 % and 6.3 %である。サブキャリア変調は32QAM、偏波多重(PDM)
により Dnet は 56 Gbit/s、FECのオーバーヘッド分は7%とした。これによりDnominal 
は65.1 Gbit/sとなり、またOFDM信号の中央は0.2GHzほどガードバンドとしている
ため、fsub_sp とバンド幅 Bd はそれぞれ 9.76 MHz と 6.72 GHzとなる。 
また、このシミュレーションでは、クリッピングによるスペクトルの拡大効果
を考慮している[40]。クリッピングの概念を図6- 12内に示す。元信号の振幅最大値
(ピーク振幅)Aを、ピーク振幅をAcとなるよう振幅を飽和させる処理をクリッピン
グと呼ぶ。平均パワーPaに対し、ピークパワーPp= Ac2の比がピークパワー・平均
パワー比PAPRクリッピングファクターであり、10log10(Pp / Pa)で表わされる。クリ
ッピングファクターを5.5dBから14dBにまで変更した。14dBの場合は、元信号のク
リッピング無しに相当する。評価したビット数は1.57Mbitである。従って、1ビッ
トエラーが生じることによ最低BERは1/1.57x106 = 6.3x10-6となる。図6-12に、エラ
ーが生じない最低WDMチャネル間隔fspのクリッピングファクター依存性を示す。
クリッピングファクターが5.5dBから7dBにかけて、最低fspが急激に低下し、7GHz
付近で飽和していることが分かる。外部共振器レーザ（ECL）の発振周波数安定
性を考慮すると、ガードバンドfgはさらに200MHzほど考慮すべきであるため、適
切なfspは7.2GHz以上となる。この結果から、最大の周波数利用効率は7.7bit/s/Hz
と得られた。 
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6-4. 高周波数利用効率WDM伝送実験 
 図6-13に、伝送実験系を示す。本実験では、7つのDFBレーザと1つのファイバレ
ーザが、WDMチャネル間隔8GHzで配置されている。参考文献[7]と異なり、WDM
チャネル間ではコヒーレンス性の無い、異なる光源で生成されている。ファイバ
レーザの線幅は~10kHzであり、各チャネルの特性を測定する際に使用した。隣接
チャネルを異なる変調信号とするために、偶数チャネルと奇数チャネルにおいて、
異なる光IQ変調器を用いて、それぞれ異なる32.5Gbit/sのべースバンド信号で光変
調とした。OFDMのベースバンド信号の時間波形は、任意信号発生器（Arbitral 
Waveform Generator, AWG）を用いた。時間波形はオフラインで事前に計算し導出
したが、AWGからの信号発生は繰り返し連続発生される。AWG内のデジタルアナ
ログ変換器により生じるエイリアス信号を除去するため、AWGの出力には、5GHz
図6- 12 エラーが生じない最低WDMチャネル間隔fspのクリッピングファクター依存性 
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帯域のローパスフィルタ（LPF）を用いた。FFTサイズは1024であり、サブキャリ
ア数は668とした。位相雑音をキャプチャし雑音補償するため、RFパイロット信号
を用いた。RFパイロット信号をOFDMバンド中央に配置するため、OFDM信号中
央に約0.2GHzのガードバンドを配置した。 
 
サブキャリア変調には32QAMを用いた。サイクリック・プリフィックス長は、
OFDMシンボル1つ当たり20サンプル（2.0ns）とした。サイクリック・プリフィッ
クスを含め、OFDMシンボル長とシンボルレートはそれぞれ104.4ns、9.76MHzとな
る。サイクリック・プリフィックスのオーバーヘッドは1.9%となる。トレーニン
グシンボルをOFDM信号に周期的に挿入する。本実験では、1トレーニングシンボ
ルの前後に1シンボル時間分の無信号時間を設けるため、3シンボル分がトレーニ
ングシンボルのオーバーヘッドに要する時間となり、47データシンボル毎に挿入
するため、トレーニングシンボルのオーバーヘッドは6.3%となる。変調後、WDM
信号のうち偶数チャネル信号と奇数チャネル信号は偏波保持光カプラにより合波
され、WDM信号となる。図6-14(a)の通り、それぞれのOFDM信号は6.7 GHzのバン
ド幅を有しており、矩形状の信号スペクトルを有していることが分かる。このこ
とは、クロストークを低減できるため、狭帯域光フィルタによる帯域制限を必要
とせず、OFDM信号を非常に密接して配置したDense WDM (DWDM)を行うことが
できる。OFDM信号は、8GHzのWDMチャネル間隔で配置した。これにより、周波
数利用効率は7bit/s/Hzとなる。偏波多重（PDM）は、偏波保持カプラにより分岐し
た後、1シンボル長（104.4ns）時間差を設けて遅延させて再度偏波合波することに
より模擬し、チャネル当たりのビットレートは32.5Gbit/sから65.1Gbit/sとなる。サ
イクリック・プリフィックス、トレーニングシンボルのオーバーヘッドの他、誤
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り訂正符号（FEC）用のオーバーヘッドとして7%を考慮すると、実際にペイロー
ドとして利用可能なnetのデータレートは56Gbit/sとなる。 
 
図 6- 14 8WDM 光 OFDM 信号の光スペクトル (a)光バンドパ
スフィルタ（OBPF）透過前、(b)OBPF 透過後及び適用するデジ
タルフィルタの形状を併記 
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32QAMのOFDM信号の生成は、線幅が約100kHz程度の外部共振器レーザ（ECL）
を用いて信号生成可能であることを確認しているが、本実験では1シンボル遅延に
より位相雑音が偏波間で異なることから、受信器における偏波分離後に偏波間で
特性が異なる問題が生じるため、コヒーレンス長の長い、狭線幅（約10kHz）のフ
ァイバレーザを光源に用いることで、1シンボル遅延による時間差があっても偏波
間で特性差を低減するようにした。 
 伝送路は、分散補償の無い80kmの標準シングルモードファイバ（SSMF）が3ス
パンの240kmである。スパン毎の中継は、エルビウム添加ファイバ増幅器（EDFA）
とラマン増幅器のハイブリッドにより行った。ラマン増幅の利得は約10dBである。 
 受信器では、測定チャネルは半値幅12.5GHzの光バンドパスフィルタ（OBPF）
により抽出される。図6-14(a)及び6-14 (b)に、OBPF前後の各の光スペクトルを示す。
抽出された信号は90°ハイブリッド干渉系に入り、まず元の信号の偏波多重の偏
光軸とは無関係に偏波スプリッタにより２偏波に分離される。それぞれの偏波成
分は、さらに位相関係が90°異なる2つの成分（I成分、Q成分）に分離され、合計
4成分に分離される。分離された成分は、それぞれ受信器が具備する局所発振光（LO、
線幅約100kHz）と干渉し、強度変化であるビートが生じる。このビート成分をシ
ングルエンドのPIN-トランスインピーダンス増幅器( TransImpedance Amplifier, 
TIA)フォトダイオード（PD）に入力し、光電気信号変換を行う。この4つの電気信
号を4チャネルのデジタルリアルタイムオシロスコープにそれぞれ入力し、時間波
形を記録する。オシロスコープのアナログ電気帯域は16GHzであり、サンプリン
グレートは50GSample/sである。記録した時間波形に対し、オフラインでデジタル
信号処理を行う。図6-15(a)及び6-15(b)に、偏波多重OFDM信号の8WDM信号のう
ち1チャネルの伝送前及び240km伝送後のコンスタレーションマップを示す。 
 電気信号は、FFTにより周波数軸に変換され、図6-14(b)に示すように、デジタル
フィルタにより1つのOFDMバンド（1WDMチャネル）を抽出する。トレーニング
シンボルはOFDM信号に周期的に挿入されているが、トレーニングシンボルを用
いたMulti- Input- Multi- Output (MIMO)処理により、偏波信号分離を行う[9]。RFパ
イロットトーン位相雑音補償方式により、送信器と受信器のレーザが有する位相
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雑音をキャンセルする[8]。1測定あたり4.25Mbits用いてビットエラーレート（BER）
を測定した。 
 
 
6-5.  高周波数利用効率WDM伝送実験結果 
  図6-16に、Back-to-Back条件における光信号雑音比（OSNR）感度特性を示す。
OSNRの雑音密度の規準帯域幅は0.1nmとした。単一チャネルの単一偏波と偏波多
重（PDM）、及びWDM伝送条件での結果である。BER = 1x10-3となるOSNRの差
において、単一偏波とPDM間では3dBであり、原理上の値とほぼ一致していること
から、MIMO処理による過剰な劣化は生じていないと考えられる。 
 単一チャネルの65.1Gbit/s PDM-OFDM信号のBER=1x10-3となる要求OSNRは
20.3dBであり、サブキャリア変調に16-QAMを用いた66.8Gbit/s PDM-OFDM信号
と比較すると[3]、要求OSNRは1.9dB増加している。同一データレートでは、
16-QAMに対し32-QAMは理論上約2.0dBのOSNR増加があるため、データレートの
図 6- 15 偏波多重 OFDM 信号の 8WDM 信号のうち 1 チャネルの(a)伝送前、及び
(b)240km 伝送後のコンスタレーションマップ
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差を考慮に入れると、理論値に近い値が得られていることになる。隣接チャネル
を加えたWDM信号化を行うと、BER=1x10-3となる要求OSNRは、2.3dB増加する。
これをチャネル間線形ペナルティと呼ぶ。ペナルティ増加の原因としては、受信
器におけるイメージバンド抑圧不足による隣接チャネルからの影響、OBPFによる
バンド抽出時による隣接チャネルの混入によるバンド間ビート成分による信号品
質劣化が考えられる。WDMチャネル間隔9GHzである66.8-Gbit/s PDM-OFDMと比
較すると、チャネル間線形ペナルティは1.2dB増加したことになる。 
 
 
 図6-17は、単一チャネル及び8WDMによる240km伝送後の信号品質のファイバ入
力パワー依存性を示す。8WDMの条件については、160km伝送後の結果も併せて示
す。この結果から、隣接チャネルの追加にともなうチャネル間非線形効果により、
最適入力パワーが-6dBm/chから-9dBm/chへと減少する。図6-18は、各WDMチャネ
ルの160km及び240km伝送後のBERを示す。本実験では、入力パワーは最適入力パ
図 6- 16 単一チャネルの単一偏波、偏波多重、及び 8WDM の偏波多重 OFDM 信号の
OSNR 感度特性 
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ワーである-9dBm/chに設定した。240km伝送後のBERは1.2x10-3から1.8x10-3の間で
あり、7%のFEC限界として想定するBER=2.3x10-3を下回り、伝送可能であること
が確認された。 
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図 6- 17 単一チャネル及び 8WDM による 240km 伝送後の信号品質のファイバ
入力パワー依存性 
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6-6. 結言 
 本章では、周波数利用効率の観点からOFDM信号フォーマットについて述べた。
ノミナルデータレート（オーバーヘッドを含むデータレート）を一定とした場合、
サブキャリア数を増加することで、OFDMのバンド幅や、ガードバンドを低減す
ることができる。加えて、サブキャリア数を増加することでサイクリック・プリ
フィックスのオーバーヘッドを低減することができる。しかし、トレーニングシ
ンボルの挿入間隔を5sとした場合、伝送路ファイバのチャネル推定精度維持のた
めに、選択できるFFTサイズに制限が生じる。これらの条件を踏まえて最適化した
条件においては、32-QAM PDM-OFDM信号では、周波数利用効率として8.3bit/s/Hz
が最高であることを示した。WDM信号を想定したシミュレーション計算から、エ
ラーが生じないガードバンドとクリッピングファクターの関係から、周波数利用
効率は7.7bit/s/Hzが最高と判明した。実験により高周波数利用効率のDWDM伝送の
実証を行った。本実験により、8WDMの65.1Gbit/s 32-QAM PDM-OFDM信号を、
図 6- 18 各 WDM チャネルの 160km 及び 240km の伝送後の BER 
 
192.73 192.75 192.77 192.79 192.815 
4 
3 
2 
-lo
g(B
ER
)
Optical frequency [GHz]
 
 
FEC limit
240km transmitted
160km transmitted
6-24 
 
周波数利用効率7bit/s/Hzにおいて240km伝送可能であることを実証した。この高周
波数利用効率は、32-QAMとチャネル間隔8GHzにより達成された。2009年3月時点
において、WDM1チャネル当たり40Gbit/s以上の高速光通信分野において、世界最
高の周波数利用効率である。この結果により、OFDM変調方式は、非常に高い周
波数利用効率を達成可能であるということを示した。 
7-1 
 
 
 第７章 
マルチバンド光OFDM伝送方式を用い
た高速・高周波数利用効率WDM伝送 
7-1.  緒言 
光ネットワークにおいて継続的に増加するトラフィックに対応するためには、
超高速大容量伝送が可能な伝送方式が必要不可欠である。光直交周波数分割多重
方式（光OFDM）は、原理的に波長多重におけるチャネル間クロストークが小さ
く、且つ波長分散や偏波モード分散の影響に対する強い耐性を有していることか
ら、広く研究が進められている[26-36,41-50]。2010年6月に標準化団体IEEE802.3に
おいて100Gbit/sイーサネットの標準化が完了したことを契機に、次世代の波長分
割多重(WDM）伝送の1チャネル当たりの伝送速度として、超100 Gbit/sの検討が活
気を増しており、イーサネット標準化における従来の増速比である4倍若しくは10
倍を踏襲したインタフェース速度の候補として400 Gbit/sや1 Tbit/s等、さらにそれ
以上が注目されている[42-45,48-50]。しかしながら、このような高速信号をWDM
伝送システムの標準的なチャネル間隔である100 GHzや50GHz間隔で伝送するた
めには、高周波数利用効率化が必要不可欠であり、高周波数利用効率化と1波長当
たりの高速化の両立が近年の動向となっている[42-44]。本課題の解決に向けて、
単一キャリア方式による高速化の検討も進められているが、単一キャリア方式で
の高速化には、電気及び光部品の帯域の制限から限界がある。そのため、マルチ
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キャリア方式である光OFDMが注目されている。本章では、周波数利用効率
8bit/s/Hzの3x458 Gbit/s波長多重マルチバンド光OFDM信号を標準SMF伝送路にお
いて80km伝送した実験結果について説明する。 
 
7-2.  マルチバンド光 OFDM 方式の原理 
この章では、IFFT 方式の光 OFDM によるマルチバンド方式での周波数利用効
率(SE)について述べる。周波数利用効率は, 6-3-1 節でも述べたように、 (7-1)で与
えられる： 
spnet fDSE  /  (7-1) 
ここで、fsp は WDM のチャネル間隔である。Dnet は実際にペイロードとして使
用可能な実効伝送速度である。これに、誤り訂正符号用のほか、OFDM 伝送に必
要なトレーニングシンボルやサイクリック・プリフィックス用のオーバーヘッド
の割合をとした場合の、偏波多重信号のオーバーヘッド込の伝送速度 Dnominal は
以下で表わされる： 
  NBMDD idealdnetalno  _2min log21   (7-2) 
M は各サブキャリア変調のコンスタレーションサイズであり、Bd_ideal は 1 バン
ド当たりの理論上の最小帯域幅であり、N は 1 チャネル当たりの OFDM バンド
数である。そしてチャネル間隔fsp は以下で表わされる: 
dgbandgsp BNfNff  _)1(   (7-3) 
fg はチャネル間のガードバンドであり、fband_g は OFDM バンド間のガードバ
ンドであり、Bd は各 OFDM バンドの帯域幅である。Bd と fband_g の合計が
OFDM バンド間隔となる。 よって式 (7-1) から(7-3)により、マルチバンド光
OFDM の周波数利用効率は以下にて導かれる: 
 
周波数利用効率 SE は、fg、 fband_gや Bd を狭帯域化することにより増加する。
高次の FFT サイズを用いることでfg、fband_g、や Bdを減少させることができる 
 

1
1
)1(
log2
_
_
2
gbanddg
ideald
fNBNf
NB
MSE  (7-4)
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[4]。 
 図 7-1 に、計算機シミュレーションにより求めたバンド間隔と信号品質の関係
を示す。信号生成のシミュレーション条件は、サンプリングレートを 10GSample/s、 
FFT サイズを 1024、サブキャリア数を 588、各サブキャリアの変調を 32-QAM と
し、バンド幅が 6.0 GHz、バンド当たりの実効伝送速度が 50 Gbit/s の信号とした。
信号雑音比(SNR)が 60 dB のものと、白色ガウシアンノイズを受信後の信号に付
与して制御した 27 dB のものを示す。バンド間クロストークは、SNR が 27dB、
バンド間隔が 7 GHz の条件での符号誤り率(BER)から換算した Q 値からの Q ペナ
ルティとして示す。SNR が 60 dB では、バンド間隔の減少に伴い、Q ペナルティ
が増加することが分かる。SNR が 27 dB の条件では、Q ペナルティが 1 dB とな
るのは 6.1 GHz 付近であり、バンド幅 6 GHz に対する差分は 100 MHz となる。周
波数利用効率を8 bit/s/Hzとする場合、必要となるバンド間隔は6.25 GHzであり、
Q ペナルティは 0.3dB 以下となることが分かる。 
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図 7- 1 バンド間隔とバンド間クロストークの計算機シミュレーション結果 
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7-3.  高周波数利用効率 458 Gbit/s 伝送実験 
 
 458Gbit/s 光 OFDM 信号の高周波数利用効率伝送実験を行った。図 7-2 に実験
系を示す。送信器では、線幅が 10kHz 程度のファイバレーザ(Fiber Laser)を光源
として用い、図 7-2 中に示す変調器群(Modulator Chain)を用いて、6.25GHz 間隔 8
バンドの光 OFDM 信号を生成した。3 台の任意信号発生器(AWG)を用いることに
より、隣接バンド間はデータの異なる信号となる構成とした。各バンドの OFDM
ベースバンド信号の生成では、FFT サイズを 1024、サブキャリア数を 588、各サ
ブキャリアの変調を 32-QAM とし、帯域が 6.0GHz、伝送速度が 28.6Gbit/s の信号
を生成した。サイクリックプリフィックス(CP)とトレーニングシンボル(TS)によ
るオーバーヘッドは 7%であり、さらに 7%のオーバーヘッドを有する連接符号に
よる誤り訂正符号を想定すると、28.6Gbit/sのうち 25.0Gbit/sがペイロードとなる。
そのため、8 バンド全体での実効伝送速度は、200Gbit/s となる。さらに、1 シン
ボル遅延による模擬系を用いた偏波多重(PDM)を行い、458Gbit/s (実効伝送速度
400Gbit/s)の光 OFDM 信号を生成した。同様の構成により、ファイバレーザ光か
ら+/-50GHz の周波数に、隣接チャネルを生成し、3x458Gbit/s の WDM 伝送を行
った。隣接チャネルの光源としては DFB レーザを用いた。 
伝送路は分散補償無しの 40km の標準 SMF を 2 スパンとした 80km とし、EDFA
で中継した。 
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図 7- 2 周波数利用効率 8.0bit/s/Hz の 3x458Gbit/s 伝送実験系 
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受信器ではバンドパスフィルタ (FWHM=10 GHz)で測定バンドを選択後、偏波ダ
イバーシティ構成の 90°ハイブリッドと局所発振光を用いてコヒーレント受信を
行った。90°ハイブリッドから出力される 4 成分をシングルエンドフォトダイオ
ード（PD）で受光した後、この電気信号をリアルタイムオシロスコープでアナロ
グ/デジタル変換して波形を記録し、オフラインで信号処理を行った。RF パイロ
ットトーンを用いて位相雑音を補償し[31]、MIMO 処理により偏波分離を行い、
FFT を用いてサブキャリアの位相・振幅を検出して信号を受信した[32]。図 7-3
及び図 7-4 に、458Gbit/s 単一チャネルのコンスタレーションマップ及び伝送前の
光スペクトルを示す。458Gbit/s 信号の帯域幅は 49.8GHz となった。 
 
 
 
図 7-5 に、OFDM バンド合波段階における Q 値劣化を示す。1 バンド時は低周
波数側から 6 バンド目(バンド#6)の Q 値であり、3 バンド生成後以降は、図 7-2
に示すアーム(II-a)において生成される 4 バンド目(バンド#4)の Q 値である。図 7-2
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図 7- 4 458Gbit/s 光 OFDM 信号の光スペクトル 
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図 7- 3 458Gbit/s 光 OFDM 信号の伝送前 8 バンド中 1 バンドのコンスタレーション
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に示すアーム(II-a)とアーム(II-ｂ)においてそれぞれ生成された 3 バンドが 3dB カ
プラで合波して 6 バンドとなり、バンド#4 の両側に隣接バンドが形成される段階
で、1.4 dB の Q 値劣化が見られた。このことから、Q 値の劣化は隣接バンド生成
により生じていることが分かる。図 7-1 の計算機シミュレーションよりも Q 値劣
化が大きな値となっているのは、受信器でのバンドパスフィルタ内に隣接バンド
が混入することによるバンド間ビート雑音等による影響と考えられる。 
 
 
図7-6に、458Gbit/s単一チャネルの送受信対向特性を示す。BER=1x10-3(Q=9.8dB)
となる光信号雑音比(OSNR)は 31 dB（雑音帯域 0.1nm）であった。また誤り訂正
(Forward Error Correction, FEC)による訂正限界 BER=2.3x10-3 (9.1dB)となる OSNR
は 29.5dB であった。これらより、訂正限界付近では、Q 値を 0.6 dB 改善するの
に 1.5 dB の OSNR 増加に対しと見積もられた。 
図 7-7 に、3x458Gbit/s の伝送前光スペクトルを示す。458Gbit/s 信号をチャネル
間隔 50GHz で配置しているため、周波数利用効率は 8.0bit/s/Hz となる。伝送実験
により 80km の伝送が可能なことを確認した[44]。また、伝送前後の単一チャネ
ル伝送、および、波長多重伝送における信号特性を評価することにより、チャネ
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図 7- 5 OFDM バンド合波段階における Q 値劣化 
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ル内/間の線形/非線形ペナルティを見積もった結果を図 7-8 に示す。本実験では、
チャネル間の線形干渉の影響が大きいことを確認した。 
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7-4.  結言 
本章では、1 波長当たりの伝送速度を高速化する方法としてマルチバンド光
OFDM 変調方式による高速・高周波数利用効率伝送方式について評価した。周波
数利用効率 8bit/s/Hz の 3x458 Gbit/s 波長多重マルチバンド光 OFDM 信号を標準
SMF 伝送路において 80km 伝送した実験結果について示した。本結果は EDFA 中
継のみの標準 SMF 伝送路における WDM の 1 チャネル当たりのビットレートが
400Gbit/s 以上の伝送においては世界最高の周波数利用効率である。 
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 第８章 
リング共振器型可変分散補償とマルチ
バンド光OFDM伝送方式を用いた周波数
利用効率向上方法 
8-1.  緒言 
第2章から第5章にかけて、光学的に分散を補償する方式であるリング共振器型
可変分散補償デバイスについて述べた。本方式では0.172nmの帯域において、
-1240ps/nmの分散補償が可能であることを実証した。一方、第6章から第7章にかけ
て説明したデジタルコヒーレント伝送技術の一つである光OFDM伝送方式におい
ては、分散補償はFFTを用いたデジタル信号処理で行った。光OFDM伝送方式にお
いては、所望の分散補償量に応じたサイクリック・プリフィックス(CP)を時間軸
のOFDMシンボルに追加することで分散補償が可能となるため、CPを長くさえす
れば、いかなる長さの伝送路の分散補償をすることが可能である。 
しかしながら、第6章で述べたように、CPが増大すると、オーバーヘッドが増加
するため、実効ビットレートが低下してしまう。即ち、周波数利用効率が低下す
る。第6章において、FFTサイズを増加することで相対的にCPの割合を低減する方
法について述べたが、FFTサイズを増加すると逆にトレーニングシンボルのオーバ
ーヘッドが増加する点を指摘した。加えて、デジタル信号処理をハードウエア実
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装する場合、FFTサイズが大きいと実装が困難になるため、実装の観点からはFFT
サイズを大きくし過ぎることは望ましくない。一方、第2章から第5章において述
べたリング共振器型可変分散補償デバイスは、上記のようなオーバーヘッドを必
要としないため、周波数利用効率の低下を防ぐことが可能である。本章では、光
学的な分散補償の利点を利用して、所要CPを低減することによる周波数利用効率
の低下を防ぐことを検討した。 
 
8-2.  サイクリック・プリフィックス(CP)長の選定方法 
第6章において説明したように、光OFDM方式では、所望の分散補償量に応じて
CP長Tgを決定する。図8- 1 光OFDMシンボル模式図 (a)伝送前、(b)伝送後(a)
及び図8- 1 光OFDMシンボル模式図 (a)伝送前、(b)伝送後(b)に、それぞれ伝送
前及び伝送後の光OFDMシンボル模式図を示す。図8- 1 光OFDMシンボル模式図 
(a)伝送前、(b)伝送後(b)に示す群遅延時間差TGDDを超えるTgである必要がある。
シンボルは、サンプリング周期tsampleにより生成されるサンプル列により構成され
る。IFFT区間のサンプル数はIFFTサイズと同一であり、CP長(サイクリック・プリ
フィックスのサンプル数)をNCPとする。このとき、 
sampleCPg tNT   (8-1) 
となる。次に、伝送後に帯域内に生じる群遅延時間差TGDDを求める。帯域幅を
Bd、分散をHdispと置くと、帯域内に生じるTGDDは以下で表わされる。 
dispdGDD HBT   (8-2) 
したがって、 
sampledispdCP tHBN /  (8-3) 
となるNCPを選択する必要がある。さらに、ハードウエア実装する場合を想定す
ると、計算処理の観点からはNCPは2のべき乗数であることが望ましいため、(8-3)
式を満たすうち最も少ない2のべき乗数が選択される。 
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 以上により、tsampleを一定とすると、帯域幅が増加するにつれ、長いCP長が必
要になることが分かる。図8-2に、FFTサイズとCPの関係を示す。図8-2上のシンボ
ルのFFTサイズをnFFTとし、以下2nFFTと4nFFTと2のべき乗倍である。以下の図から
分かるように、FFTサイズが小さいほどシンボルにおいてCPの占める割合が
高くなり、周波数利用効率の低下を招く。よってCPの削減はFFTサイズが小
さい変調の場合により重要度が増すことが分かる。 
 
 
8-3. マルチバンド光 OFDM 方式へのリング共振器型分散補償デバイスの適用 
第7章において説明したマルチバンドOFDM伝送方式では、バンド分割受信方式
を適用した。即ち、全てのバンドを一括して受信するのではなく、個別のバンド
図 8- 2 シンボルに占める CP の割合と IFFT サイズの関係模式図 
CP 
時 間
周
波
数
 
帯域幅 
Bd 
IFFT 区間 
FFT サイズ nFFT 
FFT サイズ 2nFFT 
FFT サイズ 4nFFT 
シンボル長 Tsymbol= TFFT + Tg 
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ごとに受信するものである。図8-3(a)に、マルチバンドOFDM方式の受信器概念図
を示す。ここではバンド数N=5としている。入力光信号のスペクトル模式図を図
8-3(b)に示す。光フィルタで所望のバンドを抽出した光信号のスペクトル模式図を
図8-3(c)に示す。90°ハイブリッドにおいて局所発振光(LO)と干渉し、フォトダイ
オード(PD)において光電気変換を行い、アナログ・デジタル変換器（ADC）にお
いてデジタル信号化する。ここで、バンド分割後にリング共振器型可変分散補償
デバイス(リング共振器型TDC)を透過することにより、分散補償を行う。リング共
振器型TDC の群遅延特性とOFDMバンドの関係を図8-3(c)に示す。OFDMの1バン
ド当たりの帯域幅Bdが、リング共振器型TDCの動作帯域内以内であれば、個別の
バンドごとに分散補償が可能である。特に、リング共振器型TDCは石英光導波回
路で小型集積化可能であるため、図8-3は導波回路基板に一括して集積化すること
が可能である。 
 
図 8- 3 マルチバンド OFDM 信号受信器 (a)概念図、(b)受信器入力前の信号スペクト
ル模式図、(c)光フィルタ透過後信号スペクトル模式図 
入力信号 
N 分割 
(N=5) リング共振器型 TDC 光フィルタ 
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ADC 
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ここで、リング共振器型TDCの特性を、第5章において得られた分散値
-1240ps/nm(動作帯域0.172nm）を想定する。動作帯域は光波1550nm帯においては
21.5GHzとなる。よってOFDMバンドは21.5GHz以内である必要があるため、帯域
幅Bd =21.5GHzとする。分散Hdispは、標準SMF(分散+17ps/nm/km)を73km伝搬後の
+1240ps/nmとする。(8-2)式から、TGDD=214 psと見積もられた。信号生成のサンプ
リング速度は信号帯域を越える必要があるため25GSample/sとすると、サンプリン
グ周期tsample =40psとなる。(8-3)式により、CP長NCPは>6となる。さらに、ハードウ
エア実装する際の制約としてNCPは2のべき乗であることが望ましいことから、NCP
は8となる。図8-4に、マルチバンド光OFDM方式へリング共振器型分散補償デバイ
スを適用した場合のFFTサイズと周波数利用効率の関係を示す。ここではトレーニ
ングシンボルや誤り訂正(FEC)のオーバーヘッドは0とした。リング共振器型TDC
の無いOFDM信号処理のみ(NCP=8)のものと、リング共振器型TDCを追加し完全に
残留分散を補償したもの(TDC追加(NCP=0))の他、CP長NCPを付与可能な最低値とし
て残りの分散をTDCで補償する場合(TDC追加(NCP=2))を示した。縦軸はサブキャ
リアのコンスタレーションサイズMを用いて log2(M)で規格化した規格化周波数
利用効率である。この結果から、一般にFFTサイズの低下とともに周波数利用効率
が低下する傾向が見られ、FFTサイズ=1024では、いずれも99%以上の規格化周波
数利用効率が得られているが、FFTサイズ=64について着目すると、OFDM信号処
理のみのものでは、89%に低下する。一方、リング共振器型TDC追加による分散補
償(NCP=0)の場合は、100%に増加するため、11%の周波数利用効率の改善が見込ま
れる。CP長NCPを付与可能な最低値として残りの分散をTDCで補償する場合(TDC
追加(NCP=2))でも97%であるため、TDC追加により周波数利用効率向上効果が得ら
れる。ハードウエア実装を念頭において低い次数のFFTサイズの利用を志向する場
合、光学部分において分散補償を行うことは有効であることが分かった。 
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8-4.  結言 
本章では、マルチバンド光 OFDM 変調方式に対し、リング共振器型可変分散
補償デバイスを適用し、周波数利用効率の向上性について検討を行った。OFDM
バンドの個別受信を行う際、リング共振器型 TDC を導波回路として一括形成す
ることが可能である。リング共振器型 TDC の動作帯域である 21.5GHzにおいて、
73km の標準 SMF 伝送後の帯域幅 21.5GHz の OFDM バンドを透過させて受信さ
せた場合の、リング共振器 TDC の有無における周波数利用効率の増減を確認し
たところ、FFT サイズ=64 においては 11%の向上が得られることが分かった。低
FFT サイズが望ましいハードウエア実装を念頭に置いた場合、リング共振器 TDC
との組み合わせは効果があると考えられる。 
 
図 8- 4 マルチバンド光OFDM方式へリング共振器型分散補償デバイスを適用した場合
の FFT サイズと周波数利用効率の関係 
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 第９章 
結論 
 本論文では、長距離光伝送システムにおける高周波数利用効率化を目指して、
第2章から第5章にかけて、光学的な光分散補償方式である石英光導波回路を用い
たリング共振器型可変分散補償デバイスについて述べた。また、第6章から第7章
にかけて、光OFDM伝送方式を用いた高速・高周波数利用効率WDM伝送について
述べた。最後に第8章において、可変分散補償デバイスをマルチバンド光OFDM伝
送に適用し帯域利用効率を向上させる方法について検討を行った。得られた結論
を以下にまとめる。 
 -81～85kmの標準SMF相当の分散を可変的に補償することが可能であるデバイ
スが作製可能であることを確認した。 
 石英導波路リング共振器の残留応力により生じる偏光依存屈折率差fをコア
の幾何学的実効屈折率差で補償する方法を提案し、fを低減できることを実験
的に確認した。さらに4連リング共振器型可変分散補償デバイスを用いて、
10Gbit/sでの分散補償実験を行い、偏光によるパワーペナルティの変動幅をRZ
信号では±0.3dB、NRZ信号では0dBに抑制できることを実証した。 
 フィードバックループに、損失を有するリング共振器フィルタが示す反転した
9-2 
 
負の群遅延ピークを用いて可変分散補償デバイスの動作帯域を拡大する方式
を提案し、その特性及び伝送評価について述べた。正の群遅延ピークのリング
共振器のみを用いて動作帯域を拡大するよりも、負の群遅延ピークを用いるこ
とで、より少ないリング共振器数で広い帯域を達成できることを確認し、FSR
に対する比率である帯域利用効率を75% から86%に拡大させた。さらに帯域
内での最大-最小損失差も低減できることを解析及び実験的に確認した。
10GBit/sのNRZ及びRZ変調光信号を用いて、分散補償の効果を確認した。 
 光直交分割多重（光OFDM）伝送方式を用いた周波数利用効率向上手法につい
て述べ、周波数利用効率7bit/s/Hzにおいて標準シングルモードファイバ（SSMF）
において240kmの伝送が実験的に可能であることを実証した。2009年3月時点
において、WDM1チャネル当たり40Gbit/s以上の高速光通信分野において、世
界最高の周波数利用効率を達成した。 
 マルチバンド光OFDM伝送技術を用いて、1波長あたり400Gbit/sの信号を生成
し、標準SMFとEDFAのみ中継で構成された伝送路において世界で初めて
400Gbit/sの周波数利用効率8bit/s/Hzでの80km伝送を実証した。 
 FFTサイズが小さい場合、例えばFFTサイズ64のとき、可変分散補償デバイス
を用いて事前に分散補償することでサイクリック・プリフィックスを短縮化す
ることで周波数利用効率を向上可能であることを確認した。これにより、光学
的な分散補償と、デジタル信号処理により分散補償の組み合わせにより高い周
波数利用効率が達成可能であることを確認した。 
上記により、DWDMを対象とした光学部品及びデジタルコヒーレント伝送方式
において、周波数利用効率の向上方法について述べた。これらは今後の光ネット
ワークにおけるトラフィック増加に対する容量増加に深く寄与するものと考える。 
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